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第 1 章 
____________________________ 
序論 
 
1.1 研究背景 
ネットワーク化・クラウド化が進展し、IoT(Internet of Things)・センサー
ネットワーク時代へと移行していく中で、モノ(系)とモノ(系)を接続し情報を
瞬時に・正しく・効率良く・低コストに伝達するための高速 IF(Interface)の
機能がますます重要になってきている。 
特に近年ディスプレイ分野においては高画素数化・高解像度化に伴い機器
間、LSI(Large Scale Integration)間の情報伝送量が急増し LSI に搭載される
AV(Audio Visual)データ伝送用の高速 IF は高速化、多チャンネル化の一途を
辿っている。例えば図 1-1(a)に示すように、FHD(full High Definition)の時
代では 5Gbps(bit per second)で事足りていた全伝送レートが 4K2K の時代に
は 20Gbps(Giga bit per second)と FHD 時代の 4 倍、来る 8K4K の時代には
少なくとも FHD の 4 倍の 80Gbps のデータレートが必要である。非圧縮の
8K4K データの倍速モード(120Hz)においては 160Gbps もの超高帯域が必要
な時代に突入しようとしている。ここで 4K や 8K は画素数を表し、4K2K は
3840×1920 画素、8K4K は 7680×3840 画素を表している。 
このような急速なデータレートの増大に対応するため 8K4K DTV(Digital 
television)に用いられる 8K4K 画像処理用 SoC(System on a chip)には 1 チ
ャネルあたり数Gbps オーダーの高速 IFコアを複数チャネル搭載し超高帯域
を実現している。図 1-2(a)に 8K4K 向けの画像処理用 SoC のシステム構成例
を示す[1]。4K用のDTV SoC、8K用のHEVC ( High Efficiency Video Coding ) 
デコーダ SoC、8K 用の画質変換・フレームレート変換 SoC 等、複数の機能
を有する SoC を用いてマルチチップ構成で実現される。それら複数の SoC で
処理される大量の画像・音声情報を SoC 間で瞬時に正確にやりとりしなけれ
ば 8K4K システムが実現しない。 
また図 1-2(b)に本 8K 用 HEVC デコーダ SoC のチップ写真を一例として
示すが、本 8K4K システムを構成するそれぞれの SoC は 40nm や 28nm の 
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微細プロセスを用いた数億・数十億個のトランジスタで構成される大規模
SoC であり、半導体共通課題であるプロセス微細化(P)に伴うばらつき増大、
低電圧化(V)に伴う SN(Signal to Noise)比の低下、高集積化に伴う温度変動
(T)への適応することも重要な基本課題である。 
 
(a) 
 
(b) 
図 1-1 (a) ディスプレイ IF の動作周波数のトレンド(定性的な図) 
(b) ディスプレイ IF 用トランスミッタのユースケース例 
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(a) システム構成例 
 
(b) チップ写真 
図 1-2 (a) 8K4K 向けの画像処理用 SoC の構成例 
(b) 8K4K 向けの画像処理用 SoC のチップ写真 
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図 1-3 に画像処理 SoC に搭載されるディスプレイ用高速 IF の基本構成とそ
れを取り巻く課題を示す。ディスプレイ用 IF はデータ送信回路、PCB・ケー
ブル・コネクタなどの伝送路、データ受信回路で構成される。送信側はパラレ
ルシリアル変換する MUX 回路、シリアル化されたデータを出力する Drv 回
路、MUX 回路用にクロックを生成し EMI 低減用にも用いられる SSC-PLL
から構成される。受信側回路は伝送路で減衰した波形を増幅する EQ 回路、
送られてきたデータからクロックとデータを復元する CDR&DEMUX 回路、
CDR&DEMUX 用にクロックを生成する Rx-PLL 回路から構成される。この
ディスプレイ用 IF 回路は、大量の画像データを低コストな伝送路を介して瞬
時に送る必要があるため、1 本あたりの速度は数 Gbps に抑え複数チャンネル
で構成されるのが特徴である。本ディスプレイ IF 用回路おいては前述で述べ
た PVT への適応等の半導体に共通な基本課題に加えて本 8K4K システムを
実現するための SoC に搭載されるディスプレイ用高速 IF コアとしては、以
下に述べる要件が求められる。 
 
 
 
 
 
図 1-3 高速 IF の基本構成と取り巻く課題 
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(1) 低ジッタ・超ワイド周波数レンジ化 
AV 伝送系高速 IF は大容量の画像情報を瞬時に伝送するため多チャンネル
(ch)化し超高速伝送を実現しているため、ch 数の少ない USB3.0、SerialATA、
PCI Express 等の PC(Personal Computer)系 IF と比較して同時スイッチン
グノイズが非常に大きく高速化の阻害要因となっている。本スイッチングノ
イズによって励起される電源起因のジッタを抑制することが高速化を実現す
るための喫緊の課題の一つである。図 1-1(b)に本論文のメインターゲットで
ある DTV のパネルインターフェースのユースケースの例を示す。民生向けの
場合、低コストで粗悪な特性の PKG・PCB 基板・ケーブルを用いることが多
い。またパネル側のチップは高電圧終端、低コストなアナログ構成、多くの
flexible printed circuits(FPCs)に搭載するため省面積が必要である等の特徴
があり、パネル側のチップは微細プロセスの複雑なデジタル構成を採用でき
ない。さらにはリアルタイムなデータ伝送が求められるため低レイテンシが
必要である。そのため 8B10B 等のコーディングを用いないが多く、パターン
粗密による共振現象や反射起因によるジッタの抑制が求められる。一方で接
続性(インターオペラビリティ)担保のために厳格なジッタ規格が設定され、高
速化とともにジッタ規格値は厳しくなってきており、その規格値を満足させ
るのが非常に困難になりつつある。規格を満足 (接続性を担保)させつつ低コ
スト化対応していくことが大きな課題であり、低コストで粗悪な PKG・PCB
基板・ケーブルの特性であっても回路でアシストする技術が必要である。 
特に近年の 8K4K や 4K2K 向けの高速 IF では動作周波数が超ワイドレン
ジ化してきている。上記で述べた低ジッタ・超高速化対応のみならず
Backward Compatibility(下位互換性)の担保が必須であり、高速化はもちろ
ん低速までの対応が深刻な課題である。超ワイド周波数レンジなデータ送受
信回路が必要である。 
 
(2) 低 EMI 化 
高速化、電力増加に伴い EMI(Electro Magnetic Interference)が増大の一途
をたどっている。EMI はセットの規格として規定されており、その規格を満
足しないと製品出荷できない。従来は製品の最終出荷段階で測定して規格を
満足しない場合は金属シールドを入れたり、コモンモードフィルタ等の外付
け部品を用いたり、高コストな対処法しか存在しなかった。また SoC 自体の
大規模化、高速化、電力増加に伴い、SoC から発生する EMI が問題になるこ
とが多く問題なりつつある。 
つまり低 EMI を SoC 内で低コストに実現できる技術が必須であり、SoC
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内で周波数を微小変調させるスペクトラム拡散発生回路(SSCG)が求められ
ている。特にディスプレイ分野においてはワイドレンジ周波数に対応した適
応型バンド幅をデジタル方式で実現した SSCG が求められる。 
 
(3) 低電力化 
ポータブル用途(ノート PC、タブレット、スマートフォン、ヘッドマウント
型 VirtualReality 等)にも高画質化が求められている。8K4K や 4K2K をポー
タブルにも適用できるように動作周波数に応じた電力最適化が課題である。
今後のポータブルアプリケーション対応を見据えてディスプレイ用の高速 IF
部分にも低コストな電力最適化技術が求められる。特に VCO キャリブレー
ションを用いた電力最適化技術が求められる。 
 
筆者は約 15 年前の 2003 年から一貫して民生ディスプレイ用 SoC に搭載
する高速 IF 回路および要素回路の研究に取り組んできた。 
2003 年から 2011 年までは主にデジタル TV の HD/FHD 時代を支える高
速 IF 回路の要素技術を研究開発し、研究のみならず製品化に結び付けてき
た。主に EMI 低減技術、低電力技術を構築してきた。これらは基礎的な要素
技術であり最新の 8K4K 用 LSI でも用いられており、本稿の研究成果として
述べる。 
また 2011 年から現在に至るまでは 8K/4K 時代に向けた高速 IF 回路技術
の研究開発を行い商品化に結び付けてきた。主に低ジッタ化(高速・多チャン
ネル化)、超ワイド周波数レンジ化技術を構築し技術障壁を打破してきた。こ
れらに関しても本論文の研究成果として述べる。 
 本稿では、ディスプレイ用 SoC 向け高速 IF 回路の立ち上げ期から約 15 年
に渡って取り組んできた、ディスプレイ向け高速 IF 回路の高性能技術(低ジ
ッタ・超ワイド周波数レンジ化、低 EMI 化、低電力化)について論じる。 
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1.2 研究の概要と本論文の構成 
本論文の研究内容は、第 2 章から第 4 章までの 3 つの章から構成される。
それぞれの章では、始めに高速 IF の性能向上を図る上で生じる課題について
述べ、続いてそれらの課題を解決するための新規技術を提案する。各新規提
案技術は、実際に LSI の作成・PKG への封止・評価ボードへ実装し実機評価
を行うことでその有効性および確かさを証明している。 
図 1-4 にチャネル数と伝送速度を切り口とした本研究の位置づけを示す。
横軸はチャンネル数、縦軸は 1 チャンネルあたりの伝送速度で右上に行くほ
ど伝送帯域が大きいことを表す。この中で本論文は、主にディスプレイ IF に
用いられる Dsiplay 系パラレル IF の技術に関して述べる。特に Dsiplay 系の
パラレル IF は 8K 帯域の厚い壁を超えるためには、多チャンネル(ch)時に発
生するデータパターン依存のジッタ低減、超ワイド周波数レンジ化、低EMI、
低電力化が重要な課題であり、本論文ではそれらに関してソリューションを
提案する。 
 
図 1-4 本研究の位置づけ 
(横軸：チャンネル数、縦軸：1 チャンネル当たりの伝送速度) 
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図 1-5 に Dsiplay 系パラレル IF の回路構成全体から見た本研究の位置づ
けを示す。第 2 章は送信側ドライバ回路の低ジッタ・超ワイド周波数レンジ
化技術、第 3 章は低 EMI を実現する SSC-PLL に関する技術、第 4 章は送
信、受信トータルでの低電力化技術に関して述べる。 
 
 
図 1-5 ディスプレイ IF の回路構成と本研究の位置づけ 
 
第 2 章で述べるワイド周波数レンジ化技術は、近年の高速化に伴い重要に
なっている技術である。低速拡張で開発した技術は、C 結合を使用した伝送
方式において低速域を DC まで拡張できる画期的な技術である。また高速拡
張では低ジッタ化技術を開発した。多チャンネルなインターフェースで支配
的なパターン起因の電源ノイズ現象を新たに発見しそれを抑制する技術であ
り、パラレル IF を更なる高速化へと導く技術である。ディスプレイ用 LSI の
キー技術でありすでに製品に搭載され製品化されている。今後 IoT 時代に向
けて様々なインターフェース規格への展開を可能とする技術である。 
第 3章で述べる低 EMI化技術は、最も初期に取り組んだ要素技術であり、
ディスプレイ用 LSI のみならず各種の LSI に搭載され製品化されている。 
第 4 章で述べる低電力技術は、ディスプレイのみならず SD カードに搭載
され実用化された技術である。今後 IoT 時代に向けてポータブル化が進んで
いくことが予想されるため、各種ポータブルなアプリケーションへ展開可能
な技術である。 
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図 1-6 に本技術のアプリケーションの一つである DTV の 4K/8K のロード
マップを示す。2016 年に 4K と 8K の BS 試験放送が開始された。2018 年に
は 4K、8K の 3 つのタイプの衛星放送が実用化される予定である。それらの
4K、8K を実現する画像処理 LSI に本稿で述べる技術は搭載されている。2020
年には東京オリンピックが開催される。多くの人々が 4K、8K の美しい、臨
場感のある画像・音声で東京オリンピックを観戦できるようになる。そのた
めに本稿で述べる高速 IF の高性能化技術を開発してきたといっても過言で
はない。また、8K 技術は高精細であるため人が見えない微小な領域まで見る
ことができる。その特徴を生かして DTV のみならず 8K 顕微鏡や医療分野へ
の応用への期待も非常に高まっている。今後、医療用にも展開し、人間のメカ
ニズムの解明や病気の早期発見等で人々へお役立ちできると考える。 
  以下、各章の概要について述べる。 
 
 
図 1-6 本研究のターゲットアプリケーションである 
4K/8K ディスプレイの製品ロードマップ 
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4K･8Kが
普及し
多くの人々が
4K･8Kで
東京オリンピック
を観戦できる
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■ IF 回路の超ワイド周波数レンジ化技術 
ラッチ型AC結合ドライバ(LACD)とダミーデータ遷移発生回路(DDTG)を
搭載した超ワイド周波数レンジのトランスミッタを開発した。LACD は AC
結合ドライバの容量放電課題を解決した。DDTG は多チャンネル、コーディ
ングレスインターフェースのパターン依存起因ジッタ課題を解決した。
LACD と DDTG の搭載により低速側、高速側どちらのレンジも拡大すること
ができ超ワイド周波数レンジ(0.01-10Gbps/channel)と 0.01Gbps(0.01Gbps x 
1 channel)から 240Gbps(10Gbps x 24channel)の超広帯域と高面積効率
(0.0027mm2/Gbps/channel)を実現した。5Gbps と 10Gbps のデータレートの
とき、DDTG 有りのジッタは無しの場合と比べ 50%低減した。実測の周波数
範囲は LACD と DDTG が有る場合、従来(無い場合)と比較して 83 倍に増大
することができた。 
 
■ IF 回路の低 EMI 化技術 
ワイドレンジ周波数に対応し、プロセスばらつきの影響を受けにくい、デ
ジタル自動適応型 SSCG 回路を新規開発した。 
本 SSCG は、VCO ゲインキャリブレーションと Icp/C キャリブレーション
を入力周波数に対して適応化することで、適応型のバンド幅特性のみならず
プロセス依存性を低減することが可能となった。 
テストチップを作成し、VCO ゲインと CP 電流の周波数適応特性とプロセ
ス独立性を確認できた。 プロセスばらつきによる特性ばらつきは従来の 1/3
に低減できた。また歪のない SSC プロファイルを実現しつつ、125-1250MHz
のワイドレンジ動作を実現し、1250Mbps 動作時のスペクトラムピーク低減
効果 18.6dB を達成、従来比は 2.3dB 向上した。 
 
■ IF 回路の低電力化技術 
レプリカ VCO ゲインキャリブレーションを用いた適応電力型ワイドレン
ジトランシーバを開発した。VCO ゲインキャリブレーションを用いてプロセ
ス、電圧、温度、周波数(PVTF)の状態をデジタルコード(PF_CODE)として検
出し、検出した PF_CODE を適応振幅型ドライバ、適応帯域型レシーバ、適
応バンド幅型 PLL 等の各要素ブロックに適用することで、0.05-3.4Gbps(68
倍)に渡って適応電力特性を確認した。また、0.1Gbps 時に従来比 75%の電力
11                     
 
削減を達成した。 
表 1-1 ディスプレイシステムにおける 
据え置き型・モバイル型の場合の各技術位置づけ 
 
 
表 1-1 にディスプレイシステムにおいて、本研究の各技術が据え置き型、
モバイル型の場合どのように使用されるかを示す。 
 ワイド周波数化技術(第 2 章)は据え置き・モバイルともに使用するパネル
によって決まるためどちらでも使用できるようにする。モバイル用途では省
電力が重要なので、少しでも電力減らすために高速化技術はオフできるよう
にする。 
低 EMI 技術(第 3 章)は据え置き・モバイルともに使用される。 
低電力技術(第 4 章)はモバイルで使用する。据え置き型では SoC 全体の電
力がワットオーダーでありコア単体の電力増は軽微であるため使用されない。 
 
 
 
図 1-7 本研究における各技術の関係性 
 
 
 
据え置き モバイル
ワイド周波数化技術(第2章) オン/オフ オン/オフ
低EMI化技術(第3章) オン オン
低電力化技術(第4章) オフ オン
ワイド周波数化技術
(第2章)
低EMI化技術
(第3章)
低電力化技術
(第4章)
①
② ③
④
⑤
⑥
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図 1-7 に本研究における各技術の関係性を示している。基本的な戦略とし
ては各技術にデジタル化技術を用いることで相反する効果を抑制し各効果の
両立を図っている。 
 
①  ワイド周波数化技術が EMI 性能に与える影響を示す。ワイド周波数技術
により低域の EMI は低減、高域の EMI は増加方向だが低 EMI 化技術で
抑制する。 
②  低 EMI 化技術がワイド周波数性能に与える影響を示す。本低 EMI 技術
はワイドレンジな低 EMI 技術でありワイド周波数性能に対してプラス効
果となる(この SSC-PLL が下限周波数決める)。 
③  ワイド周波数化技術が低電力性能に与える影響を示す。本ワイド周波数
化技術はデジタル構成(低電圧)で実現することで電力へのインパクトは
小さい。 
④  低電力化技術がワイド周波数性能に与える影響を示す。本低電力化技術
はワイドレンジな電力最適技術でありプラス効果ワイド周波数性能に対
してプラス効果となる。 
⑤  低 EMI 化技術が低電力性能に与える影響を示す。本低 EMI 技術はデジ
タル構成(低電圧)で実現することで電力へのインパクトは小さい。 
⑥  低電力化技術が EMI 性能に与える影響を示す。本低電力化技術は振幅や
電力を低減するため EMI 低減へはプラス効果となる。 
 
 以下、2 章、3 章、4 章にて本研究の本論に関して述べる。 
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第 2 章 
____________________________ 
IF 回路の超ワイドレンジ化技術 
 
2.1 はじめに 
 
近年、表示装置の高解像度化(4K2K)に代表されるように機器間、LSI 間の
情報伝送量が急増し、LSI に搭載される AV 伝送用 IF も高速化、多チャンネ
ル化の一途をたどっている [2]。特に 4K2K から 8K4K へと世代が移ると
き、画像データの伝送量は 4 倍に達する、非圧縮のリアルタイムでの 8K4K 
120Hz 伝送においては、少なくとも 160Gbps の帯域が必要となる。 
この急速な増加に対処するために近年の画像処理用の SoC は 1 チャネル
あたり数 Gbps と高速でスケーラブルな多チャンネルな高速インターフェー
スマクロを搭載している。たとえば、eDP、LVDS、HDMI のディスプレイ用
のインターフェースであり、 eDP Ver1.3 では 5.4Gbps×4 チャンネル [3]、
HS-LVDS では 1Gbps ×24 チャネル [4]、HDMI2.0 では 6Gbps ×3 チャンネル
にも達する。このような高速インターフェースマクロにおいて、動作周波数
レンジは、従来デバイスとのバックワードコンパチビリティ(下位互換性)を
担保するためにますます広くなっている。 
8K4K ディスプレイ IF 開発に向けて超ワイド周波数レンジを達成するた
めに低速側と高速側どちらのレンジも拡張しなければならない。しかしなが
らディスプレイ IF に特有でクリティカルな 2 つの課題を解決しなければな
らない。一つは低速側、一つは高速側の課題である。 
 
(1) 低速側の課題 
ディスプレイ IFにおいて送信回路は高電圧の受信回路とつながらなければな
らない。そのため通常、電力効率や面積効率のよいレベルシフタである AC 結
合ドライバが用いられる。このドライバにおいては、低電圧プリドライバと
高電圧メインドライバの間に容量が配置される。しかしながらこの容量の放
電により低速動作することができない。 
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(2) 高速側の課題 
多くのディスプレイ IF 規格において、特にタイミングコントローラ(TCON)
とディスプレイドライバ(DD)を接続するパネル IF において、データは 8B10B
のようなコーディングがないもしくは簡素なコーディング(コーディングレ
ス)で伝送される。 
 
パネル側(受信側)のチップは通常高電圧動作、低コストなアナログ構成、数
多くの FPC に搭載し使われるためにシンプルな回路が求められる。言い換え
ると、パネル側のチップは微細プロセスを使った複雑なデジタル構成を使用
することはできない。さらには、リアルタイムデータ伝送のために低レイテ
ンシ化が求められる。 
 それゆえ、低コスト化、高データ伝送効率化、低レイテンシ化、回路のシン
プル化が重要なパネルインターフェースには 8B10B のようなコーディングは
適していない。コーディングを使用しない伝送(本論文ではコーディングレス
と呼ぶ) がパネルインターフェースには適している。このコーディングレス
な伝送は、データの遷移が保証されないことを意味する。従ってコーディン
グレスなアプリケーションにおいては、データパターンの粗密に起因した電
源変動が高速化を妨げるボトルネックである。 
ワイド周波数レンジ動作に関してはいくつかの優れた技術が提案されてい
る[5]-[10]。これらの技術は適応的な電源電圧に関して焦点をあてている。し
かしながら高速 AC 結合ドライバの容量放電課題に関しては解決されていな
い。なぜならそれらの技術は高電圧レシーバとの接続は必要なくて DC 結合
ドライバを使用しているからである。さらにそれらの技術はコーディングを
使用しているのでパターン依存ジッタに関しても問題視をしていない。 
これらの新たな課題に対して本章では、新規のドライバと電源ノードを安
定させる新規回路を搭載したディスプレイ IFに好適な超ワイド周波数レンジ
な送信回路を提案する。 
 2.2 節では低速拡張のための LACD と高速拡張のための DDTG の基本コンセ
プトに関して述べる。そこでは従来と提案コンセプトの違いに関しても指摘
する。次に 2.3 節では LADC と DDTG を搭載した送信回路の実際の設計につ
いてシミュレーション結果も踏まえながら述べる。また適応型バンド幅を有
する SSCG に関しても触れる。最後に 2.4 節で本送信回路の評価結果を示し、
効果に関して証明する。 
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2.2 Dual extention コンセプト 
 
ワイド周波数レンジを実現するため戦略は Dual Extention である。すなわち
低速側と高速側を同時に拡張する。図 2-1 にコンセプトを示す。横軸はデータ
レート、縦軸は規格化した有効データ幅である。動作可能な領域を広げるた
めには、低速側は AC 結合ドライバの容量放電課題の解決、高速側はデータ
パターン依存ジッタ課題を解決する必要がある。以下に低速拡張、高速拡張
の課題と解決手法の詳細に関して述べる。 
  
 
 
図 2-1 dual extention のコンセプト図 
 
2.2.1 低速拡張 
(ラッチ型 AC 結合ドライバ) 
図 2-2(a)に従来の AC 結合ドライバのコンセプトを示す。低電圧プリドライ
バと高電圧メインオフチップドライバの間に容量が接続されて、高電圧の受
信側と接続する際に高速と省面積を両立可能なレベルシフタとしての役割を
果たす。しかしながら、もし本ドライバが低速もしくはバースト信号の場合
(つまり長い間データの遷移が無い場合)、COUT ノードの電圧は、図に示すよ
うに電荷放電時間(Tlmt)で徐々に変化する。本現象は容量(C)に充電された電
荷が終端抵抗(R)を通して少しずつ失われていくために起きる。本現象のため
に AC 結合ドライバには 8B10B のようなデータ遷移保証が必要であった。 
データレート
規格化
有効
データ幅
AC結合ドライバ
容量放電課題
データパターン依存
ジッタ課題
高速拡張低速拡張
動作可能
領域
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(a)                               (b) 
 
図 2-2 (a) 従来の AC 結合ドライバのコンセプト 
(b) 提案するラッチ型 AC 結合ドライバ(LACD)のコンセプト 
 
 
提案するコンセプトを図 2-2(b)に示す。容量(C)の放電を防ぎ C の後段の振
幅を保持することにより有限な放電時間(Tlmt)を無限にする。これにより、高
速動作のみならず低速やバースト信号動作も保証することができる。 
振幅を一定に保つために、Latch&Limit が用いられる。ラッチは電荷放電を
防ぎ、微小電流を流すことによってポラリティを保つ。ラッチの微小電流は
振幅を大きくしようとするが、リミット回路により振幅が一定に保たれるよ
うに制御する。 
Tlmt はデータ遷移がない場合、CxV(t)/I(t)に比例する。C はプリドライバと
メインドライバ間の容量、I(t)は終端抵抗(R)を流れるリーク電流、V(t)は C の
後の電圧である。従来 I(t)は R を通してリークし V(t)は一定ではないので Tlmt
は有限の値であった。提案するコンセプトでは I(t)が 0 で V(t)は一定なので式
(2.1)に示すように Tlmt は無限の値となる。ここでαは一定のパラメータであ
る。 
 
 
(2.1) 
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2.2.2 高速拡張 
(ダミーデータ遷移発生回路) 
 
図 2-3 にパターン粗密による電源変動のシミュレーション波形を示す。 
ディスプレイ IFではコーディングによってデータの遷移が保証されないの
で電源電圧変動がパターン粗密によって生じる。電圧変動を抑えることがジ
ッタ低減し高速化するために非常にクリティカルな課題である。本章では高
速拡張のための DDTG の基本コンセプトに関して述べる。そこでは従来と提
案コンセプトの違いに関しても指摘する。 
 
 
 
図 2-3 データの粗密パターン起因の電源変動のシミュレーション波形 
 
 
図 2-4(a)はチップ/パッケージ/ボードを含む電源分布ネットワーク(PDN)の
インピーダンス(Z)と電流変動(ΔI)の関係を表す従来のコンセプトである。も
しコーディングが無い場合、ナイキスト周波数のみならずパターン粗密によ
る電流変動の成分がインピーダンス曲線の内側に生成される。ジッタは
Σ(S×Z×ΔI)であらわされるので非常に大きい値となってしまう。ここで S は回
路の電圧感度である。 
粗 密
電源電圧
送信データ
粗 密 粗 密 粗
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(a)                             (b) 
 
図 2-4 (a) 従来の PDN インピーダンスと回路電源電流の関係 
(b) 提案する PDN インピーダンスと回路電源電流の関係 
 
 
本章で提案するコンセプトを図 2-4(b)に示す。DDTG を用いることでパタ
ーン依存周波数の成分は高い周波数範囲(PDN の低インピーダンス領域)に移
動する。DDTG が追加でデータ遷移を発生させることでデータレートの半分
近くの値に電源変動周波数は移動する。これによりコーディング無しのとき
でもインピーダンス曲線内に電流変動は存在しない。それゆえジッタΣ(S×Z
×ΔI)は非常に小さい値に抑制でき高速化を実現できる。 
提案従来
Z(Ω)
Impedance
of PDN
freq.
ΔI (A)
Current
of cir.
dense and sparse
pattern dependency
Nyquist freq.
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of PDN
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2.3 超ワイド周波数レンジトランスミッタ                        
図 2-5 は Dual Extention コンセプトを実現するための提案する新規開発の
LACD と DDTG を搭載したトランスミッタアーキテクチャである。LACD は
低速拡張のため、DDTG は高速拡張のための回路である。 
 
 
図 2-5 提案するトランスミッタのブロック図 
 
トランスミッタは 24 個のデータ Tx チャネル、適応型バンド幅特性を有す
るスペクトラム拡散発生回路(AB-SSCG)、クロックツリー(CK tree)、バイアス
生成回路(APNBG)を有する。N ビットのパラレルデータは差動のシリアルデ
ータに変換される。データ Tx チャネルは LACD を含んでいる。LACD はラ
ッチ型 AC 結合プリドライバ(LACPD)と 3.3V LVDS/CML ハイブリッドドラ
イバ(LCHD)を有し高電圧レシーバに効率よく接続することができる。AB-
SSCG と APNBG は、面積・電力を削減するために 24 チャネルで共通化して
いる。 
 
 
2.3.1 ラッチ型 AC結合ドライバ (LACPD) 
 
LACPDの提案回路を図 2-6に示す。LACPDはAC結合用レベルシフタ(C)、
ラッチ回路(latch)、リミッタ回路(limiter)、初期化回路(initialization circuits)から
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構成される。電流駆動型クロスカップルラッチとダイオード型リミッタを含
んだシンプルな構成により、面積削減と高速差動ラインの寄生容量を低減し
ている。 
 
 
 
(a) 提案する LACPD 回路 
 
 
 
 
(b)タイミングチャート 
図 2-6 提案する LACPD の回路のタイミングチャート 
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MUXから入力される差動シリアルデータ(CINP,CINM)はそれぞれキャパシ
タ(C)に入力される。もしデータトグルの最後のデータ遷移が発生すると、ラ
ッチ回路は微小な電流を流し最後のデータ遷移と同じ方向に振幅を変化させ、
遷移のない次の期間では容量の電荷を保持し続ける。 
リミッタ回路は、微小なラッチ電流が振幅増大方向に動作したとしても振
幅が大きくなりすぎないように一定に制御する。トグルフェーズにおいては、
ラッチ回路はポジティブフィードバックおよびデューティ補正回路の役目を
果たす。結果としてパターン依存ジッタは抑えられ高速な動作を得ることが
できる。 
初期化回路は、スタートアップシーケンスの間レシーバ側のパネルの初期
画面を固定するため、COUTP のノードをローレベルに、COUTM のノードを
ハイレベルに設定する役割を担う。PBIASとNBIASは適応型のPBIAS、NBIAS
生成回路(APNBG)によって生成され振幅が決定される。PBIAS と NBIAS は、
振幅のリミットレベルとデータ信号の振幅の電源電圧依存のミスマッチに起
因するジッタを防ぐため、電源電圧に従って適応的に制御される。 
 
 
(a) 従来の AC 結合ドライバ 
 
 
(b)提案する LACD 
 
図 2-7 従来の AC 結合ドライバと提案する LACD のシミュレーション結果 
 
図 2-7(a)、(b)に、LACD の効果を確認するため、従来の LACPD 無しの AC
結合ドライバと提案する LACD の回路シミュレーションの結果を示す。今回
V
o
lt
a
g
e
a
t 
C
O
U
T
P
/M Vlmtトグル 遷移無 トグル
振幅減少 time
V
o
lt
a
g
e
a
t 
C
O
U
T
P
/M
振幅維持
トグル 遷移無 トグル
time
22 
 
データレートは 5Gbps でデータパターンは 01 トグルパターンである。図 2-
7(a)に示すように、COUTP/M の電圧は従来の AC 結合ドライバにおいては電
荷放電によって徐々に変化していることが分かる。しかしながら、図 2-7(b)に
示すように、提案する LACD は電荷放電を防ぎデータ遷移のない状態におい
ては電圧を保持できていることが分かる。 
 
 
2.3.2 ダミーデータ遷移発生回路 (DDTG) 
 
ダミーデータ遷移発生回路(DDTG)は、コーディング(例えば 8B10B)が適用
されない場合にパターン依存により生じる電源電圧の変動に起因するジッタ
を抑制することができる。 
電源ノード変動を抑制するための通常のアプローチはデカップリング容量
を増やしたり、電源電圧 pad やボールを増やして L を減らしたりすることで
共振周波数を意図的に下げる方法である。しかしながらこれらの方法は対処
療法でしかない。また効果が実際測定するまで分からない。なぜならデータ
パターンの粗密周期に起因する変動周波数は実際のユースケースに強く依存
しアプリケーションやデータレートによって変化するからである。 
そこで我々は、粗の期間に追加のデータ遷移が自動的に生成し、変動周波
数をデータレートの半分(ナイキスト周波数)付近に移動させることが可能な
別のコンセプトを提案する。これはコンセプトセクションでも述べた。 
図 2-5 に示すデータ Tx において、N:1 MUX とプリドライバ(LACPD)は、密
データ期間にノーマル path として電源ノードに動的な電力を消費する。粗の
期間においては、追加のデータ遷移がダミーデータ遷移発生回路(DDTG)によ
り生成され、ダミー負荷を駆動するダミープリドライバに送られる。 
レプリカパスを共に構成する DDTG とダミープリドライバは、密の期間に 
生成する電流負荷と同じ動的電流負荷を、粗の期間も電源電圧に対して生成
することができる。 
ノーマルパスとレプリカパスの協調の結果、LACPD の全ダイナミック電力は
粗密にかかわらず一定となり、電源電圧変動は大幅に抑制することができる。 
外部を駆動するオフチップドライバ(LCHD)は差動電流を外部の伝送路に流
し込む。LCHD の動的電力は一定であり電源変動には寄与しないか非常に小
さいものである。それゆえデータ Tx の動的電力はパターン依存に対しては安
定している。 
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(a) 回路図 
 
 
 
(b) 波形 
 
図 2-8 DDTG の回路図と波形 
 
図 2-8(a)と(b)は DDTG の回路図と動作波形を示す。 
MUX から送られてくるオリジナルデータ列(DT)が 2bit より大きく 0 また
は 1 に留まる場合、現在(DTL)とオリジナルデータ列の次(DT)のビットの間に
正のパルス(PFF)が XNOR 動作により生成される。PFF が H の間、XOR 動作
を通して毎時間ごとの発振によってデータ遷移が出力ノード(TFF)に生成さ
れる。図 2-8(b)に示すように、DT がそのデータポラリティを変えない時のみ、
TFF はデータ遷移を有する。それゆえに追加データ遷移は粗の期間にのみ挿
入される。なおダミー負荷はオフチップドライバ(LCHD)のゲート容量と同じ
である。 
図 2-8(a)において、Dummy AC-coupled pre-driver はノーマルパスと同じ電流
特性を実現するためにノーマルパスのLACPDと同じ構成である。Dummy load
はメインドライバ(LCHD)のゲート容量と同等である。ダミー負荷の容量は
LCHD のゲートと同じパターンで形成されノーマルパスの近くに形成される。
ダミー負荷容量と LCHD ゲート容量の間のミスマッチを低減するためである。
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24 
 
容量に加えてDummy pre-driverとDummy loadの間の抵抗値も考慮している。
それにより波形の傾きをノーマルパスの傾きと同等にできる。 
 
 
 
(a) 電源ノードの変動 
 
 
 
(b) データアイのジッタ 
 
図 2-9 シミュレーション結果 
(x-axis: time; y-axis: voltage). 
 
図2-9(a)と(b)はDDTGが有るときと無いときのシミュレーション結果を示す。
図 2-9(a)は電源ノードの変動を表している。緑と黄色のラインは DDTG が有
るときと無いときの波形をそれぞれ示している。電源ノードの全体レベルは
DDTG が有るときよりも平均的に低いが、動的電源ノード変動は DDTG のお
かげで 20mV から 8mV に抑えられた。図 2-9(b)はデータアイのクロスポイン
20 mV
従来
(DDTGオフ)
新規
(DDTGオン)
8 mV
60 ps
160 ps従来
(DDTGオフ)
新規
(DDTGオン)
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トでのジッタの一例を示す。ジッタは、電源ノード変動の低減によって、160ps
から 60ps に低減できている。 
図 2-10(a)と(b)は DDTG が無いときと有るときの電流スペクトラム解析のシ
ミュレーション結果を示す。図 2-10(a)は DDTG がオフのとき、図 2-10(b)は
DDTG がオンのときの結果を表している。DDTG がオフのとき、パターン依
存ジッタ成分が大きく、ナイキスト周波数付近の成分は低いことが分かる。
DDTG をオンすることでパターン依存ジッタ成分は小さくなり、ナイキスト
周波数付近の成分が大きくなることが確認できた。 
 
 
 
 
(a) DDTG がオフのとき 
 
 
 
 
 
(b) DDTG がオンのとき 
 
図 2-10 (a) DDTG がオフのときの電源電流のスペクトラム 
(b) DDTG がオンのときの電源電流のスペクトラム 
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2.3.3 適応バンド幅型スペクトラム拡散クロック発生回路 
(AB-SSCG) 
 
トランスミッタの周波数範囲は SSCG の特性にも強く依存する。従って
SSCG の周波数範囲は非常に重要である[12]。 
図 2-11 は適応バンド幅型スペクトラム拡散クロック発生回路(AB-SSCG)の
回路図を示している。基本的に以前[12]で発表したアーキテクチャと同じであ
るが、超ワイド周波数範囲に対応するためにバンド幅制御部分のプログラマ
ビリティを高めている。超ワイド周波数範囲を安定的に動作させるためにロ
ーパスフィルタ(LPF)として典型的な二次の RC 構造を選択した。 
 本 SSCG は電流可変型チャージポンプ回路(CC-CP)とゲイン可変型電圧制
御発振回路(GC-VCO)を有する。 
 
 
 
 
 
 
図 2-11 AB-SSCG の回路図 
 
 
 
 
 
GC
VCO
PS
counter
N/N+1
ΔΣ SSCコントローラ
STUP
CKOUT
To MUX
分周 LPF
ループバンド幅制御
FBCK
デジタル部(RTL)
アナログ部
REFCLK 
PFD
分周
CC
CP
REG1[4:0] VH,VLREG2[4:0]
DIVIDER
27 
 
本 AB-SSCG はチャージポンプ電流(Icp)と VCO ゲイン(Kv)を制御することに
よってバンド幅を変化させる。Icp/C と Kv は ωref に比例して変化する。それ
ゆえに AB-SSCG のループバンド幅 ωnは式(2.2)に従う。 
 
 
 
(2.2) 
 
 
ここで、Kv は VCO ゲイン、Icp はチャージポンプ電流、C はフィルタ容量、
Ndivはフィードバックループの分周比、ωrefは入力周波数、γ はバンド幅対基準
周波数比であり一定のパラメータにのみ依存する。 
ループバンド幅制御のおかげで、超ワイド周波数レンジが実現できた。 
 
 
 
2.4 評価結果 
送信回路のコンセプトの効果を証明するために、40nm CMOS 7 層メタルプ
ロセスでプロットタイプチップを作成した。チップ写真とレイアウト図を図
2-12 に示す。コア面積は 0.81mm2 でそのうち LACD のラッチ回路は 280um2
である。ラッチ回路の面積オーバーヘッドは 1%未満であり非常に小さい。 
プロットタイプチップはボンディングワイヤの BGA パッケージを用いて
封止した。図 2-13 に示す評価ボードで評価を行った。プロットタイプチップ
は PCB、コネクタ、ケーブルを経由してディスプレイと接続される。送信ア
イパターンは差動プローブをはんだ付けし高速オシロスコープで測定された。 
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2
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図 2-12 チップ写真とレイアウト 
 
 
図 2-13 評価環境 
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図 2-14 は動作周波数レンジを証明するための 0.01、5、10Gbps 動作時の送信
アイパターンの測定結果である。全 24 チャネルが同時動作している状態であ
る。0.01 から 10Gbps まで非常に広い周波数レンジに渡って正常動作すること
が確認できた。また提案する LACD が、LACPD のおかげで超低速時において
も正常に振幅を保持できていることが確認できた。 
 
 
(a) 0.01 Gbps           (b) 5 Gbps            (c) 10 Gbps 
(100 mV/div, 20 ns/div) (100 mV/div, 40 ps/div) (100 mV/div, 20 ps/div) 
図 2-14 周波数レンジ確認のためのアイパターン測定結果 
 (x-axis: time; y-axis: voltage). 
 
 
図 2-15 は 5Gbps 動作時の送信アイパターンの測定結果である(24 チャネルが
動作している状態である)。見てわかるように DDTG に効果によりジッタ分布
の広がりが 80ps から 40ps に改善された。 
  
 
 
(a) DDTG off (jitter: 80 ps)         (b) DDTG on (jitter: 40 ps) 
(100 mV/div, 40 ps/div) 
図 2-15 5Gbps 動作時のアイパターン測定結果 
 (x-axis: time; y-axis: voltage). 
 
図 2-16は 10Gbps動作時の送信アイパターンの測定結果である(24チャネルが
動作している状態である)。これも見てわかるように DDTG に効果によりジッ
タ分布の広がりが 60ps から 30ps に低減した(50%良化)。 
 
 
 
30 
 
 
 
(a) DDTG off (jitter: 60 ps)         (b) DDTG on (jitter: 30 ps) 
(100 mV/div, 20 ps/div) 
図 2-16 DDTG の効果確認のための 10Gbps 動作時のアイパターン測定結果 
 (x-axis: time; y-axis: voltage). 
 
 
図 2-17 はデータレート対アイ開口をプロットした実測値のグラフである。青
い線が LACD と DDTG がオンの状態、赤い線は LACD と DDTG がオフの状
態の測定結果である。これも見てわかるように、低周波側のリミットが LACD
により拡張され、高周波側のリミットが DDTG の効果により拡大しているこ
とが確認できた。周波数レンジは従来と比較し 83 倍に増大した。このマクロ
を使うことによってチャネル当たり 0.01 から 10Gbps までの様々な規格をカ
バーすることができる。なお、ボトム周波数は AB-SSCG の周波数によって律
速される(LACD の動作下限ではない)。 
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図 2-17 トランスミッタのデータレート対アイ開口 
 
 
LACD と DDTG を搭載したプロトタイプチップの性能表を表 2-1 に示す。本
チップはプリドライバ(LACPD)と電圧安定化回路(DDTG)の効果により超ワ
イド周波数レンジを実現できていることは明白である。トータルバンド幅は
0.01Gbps(0.01Gbps x 1 channel)から 240Gbps(10Gbps x 24 channel)までの超広帯
域を実現した。1channel あたりの周波数レンジは[6]と比べて 333 倍である。
なお 24チャネルはレジスタ制御で 1チャネル毎にオンオフできるように設計
されている。 
ドライバのトポロジは LVDS/CML ハイブリッドタイプであり、様々なインタ
ーフェース規格に対応できるようにしている。チャネル数は 24 と非常に大き
いが、160Gbps の 8K4K 120Hz 画像データを低コストなワイヤボンドパッケ
ージと減衰の激しい伝送路を通過させる必要があるためである。 
面積効率は 0.0027mm2/Gbps(PLL は除く)と非常に小さい。なぜならバイアス
回路は 24 チャネルで共用化しているからである。またデカップリング容量も
DDTG を用いることでデータ依存ノイズを低減し最小化している。コーディ
ングは DDTG の効果で不要である。スキュー調整機能も LVDS のようなクロ
ックフォワードのパラレル IF のアプリにおいて使用することができる。 
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表 2-1 性能表 
 
 
 
2.5 まとめ 
ラッチ型 AC 結合ドライバ(LACD)とダミーデータ遷移発生回路(DDTG)
を搭載した超ワイド周波数レンジのトランスミッタを開発した。LACD は
AC 結合ドライバの容量放電課題を解決した。DDTC は多チャンネル、コー
ディングレスインターフェースのパターン依存起因ジッタ課題を解決した。
LACD と DDTG の搭載により低速側、高速側どちらのレンジも拡大するこ
とができ超ワイド周波数レンジ(0.01-10Gbps/channel)と
0.01Gbps(0.01Gbps x 1 channel)から 240Gbps(10Gbps x 24channel)の超広
帯域と高面積効率(0.0027mm2/Gbps/channel)を実現した。5Gbps と
10Gbps のデータレートのとき、DDTG 有りのジッタは無しの場合と比べて
50%低減した。実測の周波数範囲は LACD と DDTG が有る場合、従来(無い
場合)と比較して 83 倍に増大することができた。本提案手法は多くのワイド
周波数レンジのトランシーバに適用可能である。
[6] [11] This work
Process 65-nm CMOS 65-nm CMOS 40-nm CMOS
Supply Voltage 1.05 V 1 V, 1.5 V 1.1 V, 3.3 V
Max Termination Voltage 0 V (ground reference) 1.5 V 3.3 V
Driver Topology CML CMOS (SST) LVDS/CML hybrid
PreDriver Topology CMOS CMOS LACPD
Total channel number 16 2 24
Frequency Range@channel
(max freq÷ min freq)
5-15 Gbps
(3x)
7.5-8.5 Gbps
(1.13x)
0.01-10 Gbps
(1000x)
Total bandwidth range
(max freq÷ min freq)
5-240 Gbps
(48x)
7.5-17 Gbps
(2.26x)
0.01-240 Gbps
(2400x)
Area Efficiency@channel
(w/o PLL) (mm2/Gbps)
- 0.0076 0.0027
Coding(ex.8B10B) required required Not required
Skew adjust function No No Yes
Voltage Stabilizer function
for Data Dependent Noise
No No Yes (DDTG)
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第 3 章 
____________________________ 
IF 回路の低 EMI 化技術 
 
3.1 はじめに 
近年 SoC (System-on-a-chip) の高速化・高集積化に伴いデジタル家電の
EMI (Electromagnetic Interference) が大きな問題となっている。スペクト
ラム拡散クロック生成回路(SSCG : Spread Spectrum Clock Generator)は、
SoCの基準クロックを微小変調することでスペクトラムパワーを拡散しEMI
ピークを低減する技術であり、その低コスト性や効率の良さから EMI 低減の
切り札として広く使用され始めている [15]。SSCG 回路は VCO(voltage-
controlled oscillator)のコントロール電圧を直接制御する方式 [16]、位相補間
回路(phase interpolator)を用いる方式 [17]、フィードバック分周器の分周比
を切り替える方式 [18]により実現できる。中でもフィードバック分周器の分
周比を ΔΣ 変調を用いて切り替える ΔΣ 型 SSCG [19]が効果的である。なぜな
ら、高い周波数領域に量子化ノイズをシフトし容易に PLL(phase-locked 
loop)のローパスフィルタ(LPF)によって取り除くことができるからである。
また ΔΣ 変調はデジタルリッチな構成で実現できるため省面積、低コスト、省
電力という利点もある。 
 一方ディスプレイ用 IF 規格である HDMI(High Definition Multimedia 
Interface)や LVDS(Low Voltage Differential Signaling)、車載インターフェ
ース等の高速インターフェース分野では、様々な機器への相互接続性を保証
するため、動作周波数がワイドレンジになっている。例えば車載のアプリケ
ーションにおいては基準クロック周波数として 13.5M から 81MHz、差動出
力周波数の範囲として 20M から 160MHz が必要である。それゆえ様々なア
プリケーションで使用できる、ワイドレンジな周波数に対応した ΔΣ 型 SSCG
が求められている。通常の ΔΣ 型 SSCG は、先に述べたように ΔΣ 変調器を用
いて PLL(Phase-Locked Loop)のフィードバック分周比を変化させる構成が
用いられる。この従来型の ΔΣ-SSCG をワイドレンジ化する際には 3 つの課
題がある。 
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①  PLL のバンド幅が固定であるため、バンド幅が変調周波数 に対して低
いと SSC 波形の歪が大きくなり EMI 低減効果が低くなってしまう。逆に
バンド幅が高いと SSC の波形歪は小さいが、ΔΣ 量子化ノイズ起因のジッ
タが大きくなってしまう。従って、バンド幅は周波数(Data Rate)毎に最
適な値に制御される必要がある。 
②  プロセスの微細化に伴い、バンド幅等の回路の特性ばらつきも増大して
いるため、プロセス耐性の高い構成が強く望まれる。 
③ プロセス微細化の恩恵を受けることができるデジタル方式の適応型バン
ド幅制御が強く望まれる。 
 
 
図 3-1 ΔΣ-SSCG のバンド幅の最適設定(定性的な図) 
 
図 3-1 は ΔΣ-SSCG の最適なバンド幅の最適設定がどこかを定性的に表し
た図である。ここでデータレート(fc)や SSC 変調周波(fm)数は入力基準周波
数(fref)に比例し、分周比 N は常に一定の前提である。ΔΣ 量子化ノイズはデ
ータレートが速いと減少するので [20]、SSCG のバンド幅は適切に制御され
なければならない。 
ワイド周波数レンジへの適応回路は過去にも報告されている [21]。この回
路はバンド幅の式を決めている CP 電流と VCO ゲインというパラメータを
リンクさせることによりプロセス依存を軽減している。しかしながら、バン
ド幅の解析はデバイスの二乗特性を元になされており、超微細プロセスにお
いては必ずしも妥当ではない。さらには、これらの回路はデジタル方式とい
うよりもアナログ方式で構成されており、プロセス微細化の恩恵を受けるこ
とができない。デジタルアシストしてバンド幅のプロセス依存を無くす技術
やプロセス依存のない適応バンド幅を有する SSCG は報告されていない。 
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従って本章では、アナデジ混載 SoC に適した、デジタル方式のプロセスば
らつきに強い適応的なバンド幅を有する SSCG に関して述べる。本提案回路
はデバイス特性を想定せず、直接的に CP 電流や VCO ゲインを補正する。 
まず 3.2節でプロセス依存のない適応型 SSCGの基本コンセプトについて
述べる。従来の SSCG と提案する SSCG の違いについても記述する。 
そして 3.2.1 で自動適応型 VCO ゲインキャリブレーション、3.2.2 で自動
適応型 Icp/C キャリブレーション技術に関して説明し、3.2.3 で SSCG 回路の
インプリメンテーションに関して述べる。 
最後に 3.3 節で SSCG の効果を証明するための評価結果を示し、3.4 節で
まとめる。 
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3.2 新規適応型 SSCG 技術 
一般的に PLL のバンド幅は式(3.1)で近似される[2]。 
 
(3.1) 
 
Kv は VCO (Voltage Controlled Oscillator) のゲイン、Icp はチャージポン
プ電流、C はフィルタ容量である。Ndiv はフィードバックループの分周比で
一定値である。本研究の新規コンセプトは、バンド幅 ωnを入力周波数 ωrefに
比例させるために、Kv と Icp/C を ωref に直接比例させる。それゆえ、Kv と
Icp/C は式(3.2)、(3.3)で表すことができる。 
(3.2) 
 
(3.3) 
 
ここで、α は VCO ゲインと基準周波数との比である。β は、 Icp/C と基準周
波数の比である。従来の適応型バンド幅回路はチャージポンプ電流のみを切
り替えるが、本構成では Kv と Icp/C を別々に切り替えるため、よりワイドレ
ンジにバンド幅を変化させることができる。更には、プロセス独立性を実現
するために α と β は常に一定値を保つようにキャリブレートされる。例えば
容量値のようなプロセス依存のあるパラメータは、α や β には使用されず、
周波数カウント数のようなプロセス独立パラメータが使用される。バンド幅
は、(3.2)と(3.3)を(3.1)に代入すると(3.4)で表される。 
 
 
 
(3.4) 
 
γ はバンド幅対基準周波数比である。α と β は一定になるようにキャリブ
CN
IK
div
CPV
n


2

refVK 
ref
CP
C
I

ref
ref
div
div
refref
n
N
N











2
2
37 
 
レートされるので、γ は一定のパラメータのみに依存し、可変なプロセスパラ
メータには依存しない。 
図 3-2 に提案する SSCG の簡単化したブロック図を示す。従来のワイドレ
ンジ SSCG を実現するアーキテクチャの一つとしてプログラマブル制御を用
いる構成が存在する [22]。この方法はプログラマブルな変調率を実現するた
めに Kv と Icp を入力と出力周波数に応じて変化させる。しかしこれはアダ
プティブに自動的にバンド幅を制御していない。またキャリブレーション機
能も搭載していないのでプロセスばらつきに対するトレランスは低い。まし
てや Icp/C キャリブレーションを行っていない。 
 
 
図 3-2 新規 SSCG の簡素化したブロック図 
 
また Hsieh と Kao による SSCG [23]は、2 ポイントのΔΣ変調を用いる
ことで固定された狭い PLL バンド幅でシャープな三角変調プロファイルを
生成している。しかしそれはワイドな周波数レンジに対応しておらずキャリ
ブレーションを行っていないのでプロセスばらつきにも弱い。 
それに対し提案する SSCGは新規にKv と Icp/Cのキャリブレーションを
用いるだけでなく、超ワイド周波数レンジに適応するためバンド幅を自動的
に制御することが可能となる。 
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3.2.1 自動適応型 VCO ゲインキャリブレーション 
VCO ゲインキャリブレーションの原理をまず説明する。 
VCO ゲインキャリブレーションは VCO ゲインを調整するために実行される。
5bit 制御の 2 分探索手法が用いられる。キャリブレーションは 5 回の探索ス
テップで行われる。第一に VCO 制御電圧 Vc は 1.5V に設定される。そして
デジタルのゲイン制御回路が VCO からの出力クロック数をカウントアップ
する。その後 VCO 制御電圧 Vc を 1.25V に変化させ、カウントアップと同じ
期間クロック数をカウントダウンする。そして VCO ゲインはカウントアッ
プ数とカウントダウン数の差、カウント時間、入力電圧差(0.25V=1.5V-1.25V)
から計算される。 
VCO の周波数は以下の式でモデル化される。 
 
(3.5) 
 
ここで KVは VCO ゲイン、Vc は VCO コントロール電圧、VTHは V-F 特性
のしきい値電圧である。カウントアップとカウントダウンクロック数の差は
以下の式で表される。 
 
 
 
 
(3.6) 
 
ここで NUPと NDNはそれぞれカウントアップとカウントダウン期間にカウン
トされたクロックの数である。TCNTV は基準クロックから生成されるカウント
期間である。  
 VCO ゲイン KVはそれゆえに以下の式で計算される。 
 
(3.7) 
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ΔV、TCNTV、NTGT、を固定することで、KV はプロセスばらつきによらず一定
に保たれる。 
 入力基準周波数に適応したバンド幅を得るため、式(3.7)の TCNTV は分周比
NV 分の基準周波数 Fref に比例させる。1 回目の基準周波数での VCO ゲイン
KV1は以下の式で表される。 
 
(3.8) 
 
ここで、ΔNTGTは 1 回目の基準周波数 Fref1におけるクロックカウント数の差
のターゲット値である。 
 
ΔV が固定値なので、ΔNTGTVと NVは KV1を Fref1に対して比例する。2 回目の基
準周波数での VCO ゲイン KV2も Fref1に対して比例する。それゆえ Kv2 / Kv1は
Fref2 / Fref1に対して比例し、ゲインの比は基準周波数の比として表される。一
般的に基準周波数 Frefnでのゲインは次の式で表される。 
 
(3.9) 
 
結果として、VCO ゲインは様々な入力周波数に応じて変化させることがで
きる。式(3.2)と(3.9)を比較すると、α は次の式で表される。 
 
(3.10) 
それゆえ、α は ΔNTGTV、NV、ΔV の設定によって変化させることができる。こ
のことは、α を適切に変化させることで様々なアプリケーションに適用する
ことができることを意味する。本論文では、ΔNTGTV = 72、NV = 41、ΔV = 0.25 V
に設定する。α はほぼ 1 である。これらのパラメータは原理的にターゲット
のバンド幅に従って決定される。 
 GC-VCO の回路図と電流特性を図 3-3(a)、(b)に示す。GC-VCO は 5 ビット
のデジタル制御により制御され 32 本のほぼ線形な複数のゲイン特性を有す
る。そのゲイン特性のうち一本が、RECLK の周波数に応じて、VCO-gain-
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calibration 部の制御により自動的に選択される。REFCLK の周波数が低い
場合、VCO ゲインは低くなる。REFCLK の周波数が高い場合は、VCO ゲイ
ンも高くなる。 
 
(a) 回路図 
 
(b) V-F 特性 
 
図 3-3 (a) ゲイン制御可能な VCO の回路図 
(b) V-F 特性 
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図 3-4 は VCO-gain-calibration 部のブロック図を示している。本ブロックは
COUNTER、TIMER、MEM、SUB、COMP、VCOCONT を有する。高電圧
と低電圧が VCO の入力に印加されると、TIMER によって規定された時間の
間、COUNTERはそれぞれのサイクル数をカウントする。カウント数は MEM
に保存される。それぞれの差が SUB によって計算され、差がターゲット値と
比較して大きいか否かが、COMPで判定される。この結果に従ってREG1[4:0]
は VCOCONT から変えられ、VCO ゲインが調整される。REG1[4:0]は 5 ビ
ット信号で、上記の動作が、二分探索法により 5 回繰り返される。 
 
 
図 3-4 VCO ゲインキャリブレーションのブロック図 
 
この手法によると入力クロック周波数が Frefn のときの VCO ゲイン
は式(3.11)で表される。 
 
(3.11) 
 
ここで、NVは基準クロックの分周数、ΔV は高電圧と低電圧の差であ
る。ΔNTGTVはカウントアップとカウントダウン期間のカウント数の差
である。この式よりさまざまな入力クロック周波数に応じて、VCO ゲ
インを変化することが可能になることが分かる。式(3.11)と式(3.2)を比
較すると α は式(3.12)のようになる。NV、ΔV、ΔNTGTVの値を固定す
ることにより、KVはプロセス変動とは無関係に一定に保たれる。 
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3.2.2 自動適応型 Icp/C キャリブレーション 
 
Icp/C キャリブレーションの原理をまず説明する。 
このキャリブレーションは周波数 が Icp と C によって決定される発振器を
用いる。発振器はレプリカ CP とセルフ発振器を有する。発振器の周波数は
コントローラによってカウントされ以下の式で表される。 
 
(3.13) 
 
コントローラは発振器の出力周波数が事前に決められた値になるように二
分探索法で Icp を変化させる。Icp コントロールビットの数は 5 である。 
 Icp/C も基準周波数に応じて自動的に制御される。適応の原理は以下の式で
説明できる。1 回目の基準周波数 Fref1 のときのクロックカウントのターゲッ
ト数は NTGTCに設定され、以下の式で表される。 
 
(3.14) 
 
ここで I1は 1 回目の基準周波数 Fref1のときのチャージポンプ電流、C はロ
ーパスフィルタの容量値、TCNTC は入力周波数のカウント時間である。もし
TCNTC が分周比 NC 分の基準周波数 Fref1 に比例する場合、I1/C は以下の式で表
される。 
(3.15) 
 
I1/C は NTGTCと NCを固定することにより Fref1に対して比例させることがで
きる。2 回目の I2/C も 2 回目の入力周波数 Fref2に対して比例する。それゆえ、
I2/I1 は Fref2/ Fref1 に比例し、チャージポンプ電流の比は基準周波数の比として
表される。一般的に基準周波数 Frefnでの In/C は以下の式で表される。 
 
(3.16) 
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結果として、In/C を様々な基準周波数に対して適応させることが可能とな
る。式(3.16)と式(3.3)を比較すると、β が以下の式で表される。 
(3.16) 
 
ここで β は NTGTCと NCを変えることにより変化させることができる。これ
は、様々なアプリケーションに応じて β を変化させることができることを意
味する。本論文では、NTGTC = 120、NC = 656 に設定され、β は約 0.06 である。 
原理的はターゲットバンド幅に応じて決定される。 
 
 
(a) 回路図 
 
 
 
(b)  node A と CKOUT の波形 
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(c) CC-CP の電流特性 
 
図 3-5 (a) ReplicaCP&SelfOscillator の回路図 
(b) node A と CKOUT の波形 
(c) CC-CP の電流特性 
 
ReplicaCP&SelfOscillator の回路図、波形および CC-CP の電流特性を図
3-5(a)、(b)、(c)に示す。CC-CP は図 3-5(c)に示すように 5 ビットのデジタル
制御により 32 値の電流特性を有する。その電流値のうち一つが RECLK の
周波数に応じて Icp/C-calibration 部の制御により自動的に選択される。
REFCLK の周波数が低い場合 CP 電流値は小さくなる。REFCLK の周波数
が高い場合は CP 電流値も大きくなる。 
 ReplicaCP はメインチャージポンプと同じ電流 Icp を有する。容量 C はル
ープフィルタの容量値と同じである。図 3-6(b)に示すように SelfOscillator の
出力周波数は ICP /2C である。この周波数は Icp/C-calibration 部によってカウ
ントされる。CC-CP の回路図はレプリカ CP と同じである。CC-CP はコント
ローラブルな電流源を含み、5 ビットの制御ワード REG2[4:0]にょって変化
させることが可能である。 
 図 3-7(a)、(b)は Icp/C-calibration 部のブロック図とフローチャートを示し
ている。本ブロックは COUNTER、TIMER、MEM、COMP、CPCONT を
有する。SelfOsillator の初期発振が開始されると、TIMER によって規定され
た時間の間、COUNTER はサイクル数をカウントする。カウント数は MEM
に保存される。カウント数がターゲット値と比較して大きいか否かが、COMP
で判定される。この判定結果に従ってREG2[4:0]はCPCONTから変えられ、
CP 電流が調整される。REG2[4:0]は 5 ビット信号で、上記の動作が、二分探
索法により 5 回繰り返される。 
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(a) ブロック図 
 
(b) フローチャート 
図 3-6 Icp/C キャリブレーションのブロック図とフローチャート 
 
この手法によると入力クロック周波数が Frefn のときの Icp/C は式(3.17)で
表される。 
(3.17) 
 
ここで、NCは基準クロックの分周数、ΔNTGTCはクロックカウント数である。
この式よりさまざまな入力クロック周波数に応じて、Icp/C を変化することが
可能になることが分かる。式(3.17)と式(3.3)を比較するとβは式(3.18)のよう
になる。 
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NC、ΔNTGTCの値を固定することにより、KVはプロセス変動とは無関係に一
定に保たれる。 
 
3.2.3 システム構成 
 
図 3-7 に新規 SSCG のブロック図を示す。VCO ゲインキャリブレーショ
ンと Icp/C キャリブレーションを入力周波数に対して適応制御することで、
バンド幅を入力周波数に応じて変化させる。 本 SSCG はアナログ部の GC-
VCO 、 CC-CP 、 ReplicaCP&SelfOscillator 、デジタル部の VCO-gain-
calibration、Icp/C-calibration を有し、アナログとデジタルの協調によりバ
ンド幅の適応制御を実現する。VCO ゲインの適応制御は、GC-VCO と VCO-
gain-calibration で 行 い 、 Icp/C の 適 応 制 御 は CC-CP 、
ReplicaCP&SelfOscillator、Icp/C-calibration が担う。入力クロックの周波数
に応じてバンド幅を制御するために VCO-gain-calibration と Icp/C-
calibration が REFCK に接続されている。また LPF (Low Pass Filter)には
広い周波数範囲に渡って安定性を確保するために 2 次のフィルタが使用され
ている。 
 
 
 
図 3-7 新規 SSCG のブロック図 
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SSC の制御は ΔΣ SSC_CONTROL で行われる。SSC はダウンスプレッド方
式が採用されている。図 3-8 は ΔΣ SSC_CONTORL が三角波プロファイルを
生成する原理を示している。ΔΣ 制御により 75kHz 刻みの 128 ステップで細
かく刻むことで三角波変調を実現している。ΔΣ の次数は 4 次である。フィー
ドバック分周比の変化範囲は±7 で、26～42 の範囲で変化する。平均的には
分周比が 35.28～36 の範囲で変化し、変調量が最大 2%になるよう設計され
ている。 
 
 
 
 
 
  図 3-8 デジタル制御の SSC のプロファイル 
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3.3 評価結果 
自動適応型 SSCG のチップ写真と性能表を図 3-9 と表 3-1 に示す。アナロ
グ部分のサイズは 0.42mm2、ロジック部のサイズは、0.05 mm2である。SSCG
の通常の動作電圧は 3.3V と 1.2V であるが、電源、グランドのイズ、基板ノ
イズ、テストマージンを考慮して、±20%まで動作するように設計されてい
る。 
 
 
図 3-9 SSCG のチップ写真 
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表 3-1 SSCG の性能表 
 
 
図 3-10 は、TT、SS、FF、FS、SF コーナーサンプルの VCO ゲインキャ
リブレーション後の測定カーブである。入力周波数は 13.5MHz から 81MHz
まで変化させている。ゲインは入力周波数に比例してうまく変化している。
さらに、プロセスばらつきとは関係なく、各入力周波数時のゲインは一定に
なっている。これは、ゲインキャリブレーションが正常に動作していること
を意味している。VCO ゲインの残存エラーは±6%であり、キャリブレーショ
ン無しの場合(±20%)の 1/3 に低減できた。 
電源電圧 3.3V ( 2.7V – 3.9V )
1.2V ( 0.96V – 1.44V )
面積 0.6mm x 0.7mm = 0.42mm2 (analog)
0.5mm x 0.1mm = 0.05mm2 (digital)
入力周波数 ( Fref ) レンジ
(キャリブレーション時)
10.4  - 104MHz
出力周波数レンジ
(キャリブレーション時)
125 - 1250MHz
VCO 周波数レンジ 30– 2500MHz
分周比 Input divider : 3
Feedback divider : 26 - 42
周波数解像度 75kHz
SSC 変調プロファイル Triangle modulation (Down Spread)
SSC 変調量 0.5%,  1.0%,  1.5%,  2.0%
SSC 変調周波数 Fref /768, Fref /1024, Fref /1536, Fref/2048
スペクトラムピーク低減量
(12分周出力)
-9.5dB@40.5MHz
スペクトラムピーク低減量
(ドライバ出力)
-23dB@486Mbps
Jitter@486MHz 
( TIE after 5UI  at Driver output) 
Rms : 10.7ps (=0.5% of oscillator period)
Pk-Pk : 80ps
消費電流@486MHz Total :6mA 
3.3V: 4mA
1.2V: 2mA
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図 3-10 提案する適応キャリブレーション実施後の VCO の V-F 測定結果 
  
図 3-11 は、TT、SS、FF、FS、SF コーナーサンプルの Icp/C 後の測定カ
ーブである。入力周波数は 13.5MHz から 81MHz まで変化させている。CP
電流は入力周波数に比例してうまく変化している。加えて、プロセスばらつ
きとは関係なく、各入力周波数時の電流値は一定になっている。これは、CP
電流キャリブレーションが正常に動作していることを意味している。CP 電流
の残存エラーは±2.5%以下であり、キャリブレーション無しの場合(±7.5%)
の 1/3 に低減できた。 
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図 3-11 提案する適応キャリブレーション実施後の 
CP 電流の入力周波数依存性の測定結果 
 
図 3-12 と図 3-13 は、ドライバ出力端での SSC プロファイルの実測結果であ
る。データレート(入力周波数の 12 倍)を変化させている。SSC の変調周波数
は入力周波数÷1024 に設定されている。図 3-12 に示すように、キャリブレ
ーション無しの場合(バンド幅=500kHz)、SSCG は鋭角な三角波形を保つこ
とができない。特に、972MHz-1250MHz のカーブは sin 波形のような形を
している。しかし図 3-13 に示すように、キャリブレーション有りの場合、ど
の周波数においても三角波形を維持することができている。 
 
 
  (a) 324Mbps          (b) 810Mbps           (c) 1250Mbps 
図 3-12 バンド幅適応が無い場合の SSC プロファイル 
(x-axis: time, y-axis: frequency) 
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(a) 324Mbps          (b) 810Mbps        (c) 1250Mbps 
 
図 3-13 バンド幅適応が有る場合の SSC プロファイル 
(x-axis: time, y-axis: frequency) 
 
図 3-14 は、SSCG 出力クロックの 605M から 635MHz(1210M から
1270Mbps まで)のパワースペクトラム観測結果である。(a)と(b)はキャリブ
レーション無しの場合に SSC オフ、オンした結果である。(b)のスペクトラム
はバンド幅が狭いので両サイドにピークが立っていることが分かる。SSC よ
る低減効果も 16.3dB しか得られない。さらに PLL のジッタトランスファー
ファンクションのバンド幅付近のジッタピーキング現象によってスペクトラ
ムの幅が少し広がっていることが観測された。この広がりによってキャリブ
レーション無しでの SSC オンのピーク値は少し小さくなっている。 
(c)と(d)はキャリブレーション有りの場合に SSC オフ、オンした結果である。
(d)を見ると分かるように全周波数領域に渡って両サイドにピークのないフラ
ットなスペクトラムが観測された。SSC によるピーク低減効果は 18.6dB で
キャリブレーション無しの場合と比べて 2.3dB の改善である。もしキャリブ
レーション無しのジッタピーキング現象がなければ更なる改善効果が期待で
きたと考える。 
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図 3-14 SSCG 出力クロックの 605M から 635MHz(1210M から 1270Mbps
まで)のパワースペクトラム観測結果(x-axis: frequency, y-axis: dBm) 
 
(a) SSC オフ、キャリブレーション無 
(b) SSC オン、キャリブレーション無 
(c) SSC オフ、キャリブレーション有 
(d) SSC オン、キャリブレーション有 
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図 3-15 はキャリブレーション有り・無し、でのスペクトラムピーク低減値の
周波数依存を示すグラフである。キャリブレーション無しのときは高周波領
域で飽和しているが、キャリブレーション有りのときは高周波領域でも飽和
してない。従って特に高周波領域(1250Mbps)においては 18.6dB を達成し、
約 2.3dB の改善効果が得られた。 
 
 
図 3-15 キャリブレーション有る場合と無い場合の 
 データレートとスペクトラムピークの関係 
 
図 3-16 は 125 Mbp、486 Mbps、1250 Mbps のときのスペクトラムピーク
低減値とジッタ値のバンド幅(計算値)依存を表したグラフである。グラフの中
の曲線は測定点を補間した線である。キャブレーションが無い場合のデータ
はターゲットのバンド幅からシフトした点の値である。もしバンド幅がター
ゲットの値からずれた場合、低ジッタと高ピーク値低減の両立が実現できな
いことが確認できた。しかしながら提案するキャリブレーションはどの周波
数においても低ジッタと高ピーク値低減の両立を達成することができた。 
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図 3-16 スペクトラムピーク低減値とジッタ値のバンド幅(計算値)依存 
(a) 125 Mbps, (b) 486 Mbps, (c) 1250 Mbps 
 
 
 
3.4 まとめ 
本章では、ワイドレンジ周波数に対応し、プロセスばらつきの影響を受け
にくい、デジタル自動適応型 SSCG の開発に関して述べた。 
本 SSCG は、VCO ゲインキャリブレーションと Icp/C キャリブレーション
を入力周波数に対して適応化することで、適応型のバンド幅特性のみならず
プロセス依存性を低減することが可能となった。 
テストチップを作成し、VCO ゲインと CP 電流の周波数適応特性とプロセ
ス独立性を確認できた。 プロセスばらつきによる特性ばらつきは従来の 1/3
に低減できた。また歪のない SSC プロファイルを実現しつつ、125-1250MHz
のワイドレンジ動作を実現し、1250Mbps 動作時のスペクトラムピーク低減
効果 18.6dB を達成、従来比は 2.3dB 向上した。 
また、125 Mbp、486 Mbps、1250 Mbps のときのスペクトラムピーク低減
値とジッタ値のバンド幅(計算値)依存を確認し、提案するキャリブレーション
はどの周波数においても低ジッタと高ピーク値低減の両立を達成できること
を確認できた。 
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本章で提案した自動適応型キャリブレーションの手法は SSCG のみならず
多くのワイドレンジ PLL に適用可能である。 
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第 4 章 
____________________________ 
IF 回路の低電力化技術 
 
4.1 はじめに 
民生向けエレクトロニクスのための次世代のモバイルインターフェース
(ディスプレイ用途やメモリ用途)ではレガシーデバイスとの相互接続性(イン
ターオペラビリティ)を担保するために動作周波数レンジが非常にワイドに
なってきている。一方でモバイルインターフェースは、高解像度ディスプレ
イを有するスマートフォン、タブレット、VR、デジタルビデオカメラなどの
電池駆動機器に使用されるため、すべての使用周波数において可能な限り電
力を低減する必要がある。したがってモバイルインターフェースの電力は、
動作周波数に適応して最適制御されなければならない。すなわち適応電力技
術(APC : Adaptive Power Control)がますます重要になってきている(図 4-1)。 
 
 
図 4-1 本開発の背景を示すイメージ図 
 
 
適応電力技術(APC)を実現するために、いくつかのインターフェース技術が
提案されている[7], [8], [9]。図 4-2 の左図に示すように従来のアーキテクチ
ャでは、リファレンス回路 (Ref.Cir)、チャージポンプ回路 (CP)、LC フィル
タ (Filter)から構成される適応タイプのレギュレータを用いて、入力周波数
年代
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(fref)に応じてトランシーバの電源電圧を適応的に制御することで適応電力
制御を実現している。このレギュレータのアーキテクチャは、位相同期ルー
プ(PLL)アーキテクチャと同様に、フィルタの出力電圧をトランシーバの適応
電圧として使用することによって APC を実現している。いわばこの概念は
PLL の VCO 制御電圧を周波数(F)、プロセス(P)、電圧(V)、温度(T)のモニタ
ーとして使用するという革新的な概念である。 
しかしながらこの従来の概念はアナログのフィードバック回路と大きなフ
ィルタ部を使用している。従って大きな面積を占める。さらには、ワイド周波
数レンジのトランシーバの特性(特に PLL 出力クロックのジッタ性能)にとっ
て非常に不可欠でクリティカルな VCO のゲイン特性を最適化できない。 
これらの課題を解決するために、本研究では図 4-2(右図)に示す新しい APC
の概念を提案する。この概念は VCO ゲインキャリブレーションに基づいて
いる[11]。VCO ゲインキャリブレーションプロセスでは、VCO ゲインが
PF_CODE と呼ばれるプロセス、電圧、温度、周波数(PVTF)の状態情報を表
すためのデジタルコードとして検出される。検出された PF_CODE はトラン
シーバの各要素回路に送られる。各要素回路は PF_CODE を用いることによ
り適応的に制御される。本 APC アーキテクチャはフィルタもアナログフィー
ドバックも必要としないため、小面積を実現することが可能である。更に
VCO のゲイン特性が最適化され PLL ジッタが最適に制御される。 
 
 
図 4-2 従来技術のコンセプト図(左)と 
     提案技術のコンセプト図(右) 
 
本章では、VCO ゲインキャリブレーションを使用した適応電力制御(APC)
を備えたワイド周波数レンジなインターフェースに適したトランシーバに関
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して述べる。まず APC を備えたトランシーバの全体的なアーキテクチャに関
して 4.2 節で説明する。次に 4.3 節では、VCO ゲインキャリブレーションの
ブロック図とフローチャートについて述べる。4.4 節では、キャリブレーショ
ンで抽出したコードを各要素ブロック(適応型振幅ドライバ、適応帯域型レシ
ーバ、適応バンド幅型 PLL)に適用した場合について、回路構成や式を交えて
説明する。最後に 4.5 節で APC コンセプトの有効性を実証する評価結果に関
して述べてまとめとする。 
 
4.2 適応型トランシーバのアーキテクチャ 
図 4-3 は APC を備えた適応型トランシーバ全体のアーキテクチャを示す。
この適応型トランシーバは、差動小振幅データの送受信が可能な双方向のト
ランシーバである。10:1 パラレルシリアル変換(MUX)および 1:10 シリアル
パラレル変換機能(DEMUX)を有する。スケーラビリティを担保するためにフ
ォワードクロックアーキテクチャを採用している。トランシーバは、DtaTx 
(ドライバ、MUX 含む)、DataRx(レシーバ、DEMUX、クロックデータリカ
バリ回路含む)、ClkGen(TxPLL、RxPLL 含む)などの一般的なインターフェ
ースの構成要素に加え、PF MONITOR 回路(PFM)を搭載している。 
PFM は VCO ゲインキャリブレーションを搭載しており、PVTF(Process、 
Voltage、Temperature、Frequency)とエージングの情報を 5bit のデジタル
コード(PF_CODE)として検出する。PF_CODE は適応振幅型ドライバ AA-
Drv (Adaptive Amplitude Driver)、適応帯域型レシーバ AB-Rec (Adaptive 
Bandwidth Receiver)、適応バンド幅型 PLL AB-PLL (Adaptive Bandwidth 
PLL)等の各要素ブロックに送られる。各要素ブロックは PF_CODE に応じて
適応的に制御される。 
また、レプリカ VCO を PLL の外部に配置し、通常 PLL 内部の VCO で行
っていたVCO ゲインキャリブレーションを外部のレプリカ VCO で行うこと
で、電源の立ち上げ時だけでなく、コンティニュアスなキャリブレーション
をバックグランドで実行することを可能としている。 
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図 4-3 トランシーバのブロック図 
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4.3 新規キャリブレーション技術 
4.3.1 新規 PFM の構成 
新規 PFM の概略ブロック図と VCO ゲインキャリブレーションの概略フロ
ーチャートを図 4-4 に示す。 
図 4-4(a)のブロック図に示すように PFM はゲイン制御可能なレプリカ
VCO(GC-RVCO)と PF_CODE 探索ロジック(CSL)を有する。GC-RVCO はゲ
イン切り替え制御が可能な VCO であり、VCO ゲイン特性が 5 ビットの
PF_CODE により制御され 32 通りのゲイン特性に切り替え可能である。この
キャリブレーションは基準クロック(REFCLK)の周波数に応じてこれらのゲ
イン特性の 1 つを自動的に選択するデジタル制御回路(CSL)とのコラボレー
ションによって実行される。REFCLK の周波数が低いとき、VCO のゲイン
は低くなり、PF_CODE の値は低くなる。REFCLK の周波数が高いと VCO
のゲインが高くなり、PF_CODE の値は高くなる。VCO ゲイン特性は、ター
ゲットテーブルに記載されるゲインターゲット値に近づくように調整される。 
 
(a) ブロック図 
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(b) 概略フローチャート 
 
図 4-4 (a) PFM のブロック図と 
(b) VCO ゲインキャリブレーションの概略フローチャート 
 
図 4-4(b)に VCO ゲインキャリブレーションの概略フローチャートを示す。
最初に PF_CODE が初期値の 10000 に設定される。次に VCO 制御電圧が高
入力電圧(1.5V)に設定され、決められた期間 CSL により VCO の出力クロッ
ク数がカウントアップされる。その次に VCO 制御電圧が低入力電圧(1.25V)
に設定され、カウントアップと同じ期間 CSL により VCO の出力クロック数
がカウントダウンされる。最後に 1.5V 設定時と 1.25V 設定時のカウント数
の差分が計算され、カウント数のターゲット値と比較される。そのカウント
数の差分がターゲット値に近づくように 2 分探索法で繰り返される。 
 
 
 
1.5V to VCO(VH=H)
ΔN=ターゲット値
1.25V to VCO(VL=H)
COUNTDN CK(Ndn)
ΔN=Nup-Ndn
No
PF_CODEを設定
PF_CODEを出力
COUNTUP CK(Ndn)
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4.3.2 ゲインコントローラブルレプリカ VCO(GC-RVCO) 
図 4-5 に GC-RVCO の回路図の詳細を示す。本回路は PLL の VCO のレプ
リカ回路である。リングオシレータの周波数は、リングオシレータに与える
電流量をデジタル的に切り替えて変化させることができる。ゲイン制御ブロ
ックは 5 つの異なるサイズのトランジスタと、PF_CODE と呼ばれる 5bit の
デジタル制御信号によって制御されるスイッチ群から構成される。トランジ
スタのサイズは 1 から 16 まで重み付けされている。従ってゲインコントロー
ルブロックはバイナリーコントロール bit によって制御することができる。
複数のトランジスタ構造は 1 つのトランジスタで構成するよりもワイドな周
波数レンジを実現可能である。図 4-6 に周波数と PF_CODE の関係を示す。
PF_CODE は周波数が増加するにつれて増加する。もしプロセス条件が SS 
(Nch : slow、 Pch : slow)の場合、傾きは急である、一方でプロセス条件が FF 
(Nch : fast、 Pch : fast)の場合、傾きは緩やかになる。 
 
図 4-5 ゲインコントローラブルレプリカ VCO(GC-RVCO)の回路図 
 
 
 
 
 
 
1.5V
PF_CODE[4:0]
1.25V
VH
VL
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制御
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ミラー
リングオシレータ
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図 4-6 周波数と PF_CODE の関係 
 
 
4.3.3 PF_CODE探索ロジック(CSL) 
図 4-7(a)と(b)に CSL ブロックのブロック図とフローチャートの詳細を示
す。本ブロックは COUNTER、TIMER、MEM、SUB、COMP、VCOCONT
を有する。3 章の適応型 SSCG と VCO キャリブレーションの理論を CSL の
アルゴリズムに適用している。まず PF_CODE が初期値(10000)に設定され
る。次に VCO 制御電圧が 1.5V に設定され、TIMER によって規定された時
間の間、所定期間 VCO の出力クロック数を COUNTER によりカウントアッ
プされる。カウント数は MEM に保存される。次に、VCO 制御電圧が 1.25V
に設定され、TIMER によってカウントアップと同等の期間 VCO の出力クロ
ック数をカウントダウンする。1.5V 設定時と 1.25V 設定時のカウント数の差
が SUB によって計算され、差がターゲット値と比較して大きいか否かが、
COMP で判定される。この結果に従って PF_CODE は VCOCONT から変え
られ、VCO ゲインが調整される。そのカウント数差がターゲット値と等しく
なるように、上記の動作が二分探索により 5 回繰り返される。 
 
 
周波数
P
F
_
C
O
D
E
 番
号
TT プロセス
(Nch:typ,Pch:typ)
SS プロセス
(Nch:slow,Pch:slow)
FF プロセス
(Nch:fast,Pch:fast)
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(a) ブロック図 
 
 
(b) フローチャート 
 
図 4-7 CSL のブロック図とフローチャート 
 
 
 
PF_CODE
REFCLK TIMER
CK COUNTER MEM
MEM
SUB COMP VCOCONT VH
VL
ターゲット値
高電圧(1.5V)印可
to replica VCO入力 (VH=H)
低電圧(1.25V)印可
to replica VCO入力 (VL=H)
count up clocks
during decided time: NUP
count down clocks
during decided time: NDN
差を計算
ΔN=NUP-NDN
ΔN>ターゲット値(NTGT) 
5 回繰り返し
レプリカVCOゲイン初期値入力
PF_CODE=10000
PF_CODE= PF_CODE- 1 PF_CODE= PF_CODE+ 1
YES
NO
PF_CODE 決定
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4.4 適応制御回路 
4.4.1 適応電力最適化コンセプト 
PF_CODE は VCO ゲインキャリブレーションの結果である。従って
PF_CODE を使用して VCO の特性を最適化することができる。また、動作周
波数毎に回路動作に必要最小電流を代表している。それゆえ PF_CODE は他
のアナログブロックに適用することができる。 
 PFM で抽出した PF_CODE を各要素回路へ適用した。回路毎にその詳細
について説明する。まず本項で送受信電力最適化コンセプトについて述べ、
その後の各項で、各適応回路(適応型振幅ドライバ、適応帯域型レシーバ、適
応バンド幅型 PLL)の構成について述べる。 
 
 
 
 
図 4-8 ドライバ・レシーバ間の電力最適化コンセプト 
 
送受信間の電力最適化の概念を図 4-8 に示す。今回提案する概念はインタ
ーオペラビリティを担保するために送受信回路の全体の電力をレシーバの出
力振幅が一定になるように最適化を行う。データレートが 1/n にスケールダ
ウンされると送受信の全電流(Idrv+Irec)は式(4.1)で表される。 
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(4.1) 
 
 
ここで、n は最大データレートから得られるデータレートスケーリングファ
クタであり、α はレシーバ電流のスケーリングファクタである。Idrvmax と
Irecmax は最大データレート時におけるドライバ電流とレシーバ電流である。
Rrec は帯域幅を下げるために n×Rrecmax に設定される。 
 式(4.1)を α で微分すると、式(4.2)が得られる。 
 
 
(4.2) 
 
 
ここで、β=Idrvmax/Irecmax である。式(4.2)を用いて、データレートに応じ
て電力が最適になるように Idrv と Irec が設定される。PF_CODE は n に反
比例しルックアップテーブルの中で1/nの値として式(4.2)の中に挿入される。 
以下のセクションで各適応型要素ブロック(適応振幅型ドライバ、適応帯域
型レシーバ、適応バンド幅型 PLL)の回路構成を示す。 
 
 
 
4.4.2 適応振幅型ドライバ(AA-Drv) 
適応振幅型ドライバ(AA-Drv)の回路図を図 4-9 に示す。このドライバ回路
は外付け抵抗 (R)に一定電流 (Idrv)を流し込むことによって出力振幅
(Vsw=R×Idrv)を得る構成である。一般的に LVDS(Low Voltage Differential 
Signaling)タイプのドライバと呼ばれる。最終段の電流ドライバ(driver)、
driver のスイッチを駆動する電流モードプリドライバ(Pre-driver)、driver に
電流を共有する電流生成部で構成される。電流生成部は基準電圧と抵抗を有
する。 
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図 4-9 適応振幅型ドライバ(AA-Drv)の回路図 
 
この回路が一般的なドライバ回路と違う点は、PFM が検出した PF_CODE
に応じてドライバ出力電流を変化させる点である。そのドライバ出力電流値
は以下の式 (4.3)に従い適応的に変化させている。また Pre-driver も
PF_CODE に応じて適応的に電流を変化させる。周波数が速い場合は電流を
増加させ、周波数が遅い場合は電流を減少させる。 
 
                  (4.3) 
 
f は PF_CODE の関数であり変換テーブルに従って PF_CODE に対してほぼ
線形にスケーリングされる。 
 
4.4.3 適応帯域型レシーバ(AB-Rec) 
適応帯域型レシーバ(AB-Rec)の回路図を図 4-10 に示す。この回路はシンプ
ルな P チャネルトランジスタ(Pch)受けの定電流型構成であり、Pch で構成さ
れるバイアス電流部、Pch のスイッチトランジスタ部、負荷抵抗部から成る。
この回路が一般的レシーバ回路と違う点は、PFM が検出した PF_CODE に
応じて、バイアス電流と負荷抵抗を変化させ、帯域を変化させることが可能
な点である。 
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図 4-10 適応帯域型レシーバ(AB-Rec)の回路図 
 
本レシーバの電流値は以下の式(4.4)に従い適応的に変化させる。周波数が
速い場合は電流を増加させ負荷抵抗を下げ、帯域を増加させる。周波数が遅
いときは電流を低減させ負荷抵抗を上げ、帯域を低減させる。 
 
          (4.4) 
 
f は PF_CODE の関数であり変換テーブルに従って PF_CODE に対してほぼ
線形にスケーリングされる。 
 
 
4.4.4 適応バンド幅型 PLL(AB-PLL) 
適応バンド幅型 PLL(AB-PLL)の回路図を図 4-11 に示す。この回路は 2 次
のローパスフィルタ(LPF)を有する 3 次のチャージポンプ型の構成である。
本 PLL が一般的な PLL 回路と違う点は、電流制御可能なチャージポンプ回
路(Current Controllable CP)、ゲイン制御可能な VCO 回路を有し、PFM が
検出した PF_CODE に応じて、チャージポンプ電流(Icp)とバ VCO のゲイン
(Kv)を変化させバンド幅(wn)を変化させることが可能である点である。 
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図 4-11 適応バンド幅型 PLL(AB-PLL)の回路図 
 
そのバンド幅はジッタを最適化するように以下の式(4.5)に従って適応的に
変化させる。周波数が速い場合はバンド幅を増加させ、周波数が遅い場合は
バンド幅を低減させる。γ はバンド幅対基準周波数の比であり PVT に依存し
ない一定の値である[11]。ここで C は LPF のフィルタの容量値である。 
 
 
         (4.5) 
  
wref は PF_CODE の関数であり変換テーブルに従って PF_CODE に対し
てほぼ線形にスケーリングされる。 
さらに本回路は適応型のクロックバッファを有しており、PF_CODE に応
じて出力波形の傾き(スルーレート)も適応的に変化させる。 
 
4.5 評価結果 
APC コンセプトの有効性および確かさを示すために試作チップを作成した。
試作チップの写真を図 4-12 に示す。このチップは、110nmCMOS、7 層メタ
ル、3well プロセスを用いて作成した。Rx は Data Rx を 2 個、Clk Rx を 1
個および PLL を 1 個有する。Tx は Data Tx を 2 個、Clk Tx を 1 個、PLL
を 1 個有する。チップの面積は 3.4mm × 4.4mm である。PFM の面積は
0.06mm2と非常に小さい。 
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図 4-12 試作チップ写真 
 
本試作チップはワイヤボンディングを有するQFPパッケージで封止されて
いる。評価は図 4-13 示すシステム評価ボードを用いて実施された。このシス
テムは SD カードでの使用を想定しており Host 側(左側)と Card 側(右側)を
ソケット、コネクタ、1m 長のケーブルを介して接続した。試作チップは FPGA
によって制御した。本 FPGA は PHY に必要なロジック回路(8B10B、スクラ
ンブラ、電力制御ロジック、方向切り替え制御等)が搭載されている。アイパ
ターンの特性は差動プローブをはんだ付けし Agilent 社(現 Keysight 社)の高
速オシロスコープを使用することにより、Host 側の Tx 端で測定された。 
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図 4-13 システム評価環境 
 
本試作チップの評価結果を図 4-14 に示している。50M、1.5G、3.4Gbps 時
の送信アイパターンの測定結果である。アイパターンは全二重モードで測定
された。この結果を見ても分かるように、適応振幅型ドライバの適応型振幅
制御により、振幅がデータレートに応じてスペックの範囲内で正常に変化し
ていること確認できた。またジッタの UI(Unit Interval)値が広い周波数レン
ジに渡ってほぼ一定であることも確認できた。これは適応バンド幅型 PLL の
適応バンド幅制御(VCO ゲインキャリブレーション)を用いたことで PLL バ
ンド幅が適応制御され PLL のジッタ値が適応的に変化しているためである。 
 
 
図 4-14 送信端のアイパターンの測定結果 
(x軸:時間、y軸:電圧) 
 
Host側 Card側
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(b) 1.5Gbps
TJ=0.15UI
(c) 3.4Gbps
TJ=0.18UI
Swing=260mV Swing=410mV Swing=690mV
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図 4-15 は、全二重通信モードにおけるデータレートと規格化電力、出力振
幅の関係をプロットしたグラフである。一番上のラインは出力振幅を示して
いる。下段と中段はそれぞれ APC 有りと無しの規格化した電力を表してい
る。100Mbps のデータレートの時、APC 有りのときの電力は、APC 無しの
ときと比べて 75%低減できた。このとき APC には、適応振幅スケーリング
(AAS)、適応電源電圧スケーリング(AVS)、適応バイアススケーリング(ABS)
を含む。 
 
図 4-15 規格化電力と出力振幅のデータレート依存性グラフ 
 
性能概略と比較を表 4-1 に示す。参考文献[6]、[7]と比較している。本試作
チップは、110nm CMOS プロセスで作成された双方向のトランシーバであ
る。他のチップはどちらも単方向のトランシーバである。また本チップはス
ケーラビリティを保証しワイドレンジ周波数を実現するためにフォワードク
ロックアーキテクチャを採用している。このフォワードクロックアーキテク
チャーとワイドレンジ VCO が本トランシーバのワイドレンジ化を達成でき
た要因である。またキャリブレーションターゲットはレプリカ VCO ゲイン
である。他のチップはターゲットを参照回路のディレイ値としている点で本
提案回路とは異なる。なお他のチップは VCO ゲインを最適化することはで
きていない。またキャリブレーションに必要な面積は 0.06mm2であり、[7]に
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比べて非常に小さく実現できた。さらに本提案回路はレプリカ VCO を用い
ているのでバックグランドでの連続的なキャリブレーションが可能である。 
 
表 4-1 性能概略と比較 
 
 
 
 
4.6 まとめ 
 
次世代のモバイルインターフェース向けに、適応電力制御(APC)を備えた新
規ワイドレンジトランシーバを開発した。本 APC トランシーバは、PVTF(プ
ロセス、電圧、温度、周波数情報)をモニターするためにレプリカ VCO ゲイ
ンキャリブレーションを用いた。本キャリブレーション回路で抽出され、
PVTF 情報を反映しているデジタルコード(PF_CODE)を適応型ドライバ
(AA-Drv)、適応帯域型レシーバ(AB-Rec)、適応バンド幅型 PLL(AB-PLL)に
適用した。110nmCMOS プロセスで試作チップを作成し、0.05-3.4Gbps(68
倍)の非常にワイドな周波数レンジに渡って適応的な電力特性を確認できた。
また 100Mbps のデータレートにおいて、APC 有りの電力は、APC 無しのと
きと比較して 75%もの電力低減効果を確認できた。 
本章で提案したAPC技術は多くのワイドレンジトランシーバに適用可能で
Wei[7] Balamurugan[6] This work
プロセス 0.35um CMOS 65nm CMOS 110nm CMOS
双方向 NO NO YES
フォワードクロック or
エンベディッドクロック
Embedded Forwarded Forwarded
周波数レンジ
(max freq÷ min freq)
0.2-1Gbps
(5x)
5-15Gbps
(3x)
0.05-3.4Gbps
(68x)
キャリブレーション
ターゲット
Delay of
reference circuit
Delay of 
reference circuit
Gain of 
replica VCO
キャリブレーション回路の
面積
0.92mm2
(from chip 
micrograph)
- 0.06mm2
バックグランド
キャリブレーション
YES - YES
適応電力メソッド
AAS
AVS
AVS
ABS
AAS
ABS
AVS
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ある。将来的には図 4-16 に示すように本適応電力型インターフェースを用い
て、モバイル型のディスプレイをさまざまな機器に適用していきたい。 
 
 
 
 
図 4-16 本インターフェースの各機器への適用イメージ 
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第 5 章 
____________________________ 
結論 
 
2020 年東京オリンピックに向け世の中の多くの人々が美しい、臨場感の
ある画像・音声情報を提供できるようにするため 8K システムの実現が望ま
れる。そのためには 8K システムを構築し制御するシステム LSI 群が必須で
あり、その複数のシステム LSI 間をつなぎ正しく瞬時に低コストにデータ伝
送するためのディスプレイ用高速 IF の実現が重要である。 
本研究では、ディスプレイ用高速 IF の高性能化技術について取り組ん
だ。民生向け高速 IF 回路は低コスト QFP-PKG や少ない層数の PCB 基板
など劣悪な周辺状況の中で動作させる必要がある。一方で相互接続性(イン
ターオペラビリティ)を担保するために厳格な規格があるため、低コスト環
境の粗悪な環境の中で、いかにして厳しいスペックを満足させるかの戦いで
ある。その戦いに勝つための一つの策は劣悪な環境化に打ち勝ち、適応でき
るような回路を低コストに実現することである。今回その技術を研究開発し
た。これらの技術は全て、評価により良好な結果を示し、その有効性を確認
することができた。また全ての技術が製品に搭載され量産されている。 
第１章では、本研究の背景として、ディスプレイ用高速 IF が 8K システ
ム構築に向けて低ジッタ化、低 EMI 化、低電力化、超ワイドレンジ化が必
須要件であることを述べた。また高性能化を図る上での課題について述べ
た。 
第 2 章では、高速 IF 回路の超ワイド周波数レンジ化技術について述べ
た。ラッチ&リミット型 AC 結合ドライバ(LACD)搭載によりドライバ内 C
結レベルシフト回路の容量部の電荷放電課題を解決し低速側を拡張、ダミー
データ発生回路(DDTG)によりパターン疎密により誘起される電源変動起因
ジッタの課題を解決し高速側を拡張した。24channel コアを搭載した 40nm 
CMOS のテストチップを作成。0.01Gbps (0.01Gbps×1channel)～240Gbps 
(10Gbps×24channel)の超ワイドレンジなバンド幅を確認した。DDTG オン
のとき 5Gbps と 10Gbps のときオフ時と比較しジッタ 50%低減した。
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LACD と DDTG の搭載により従来比で 83 倍のワイド周波数レンジを実現し
た。 
第 3 章では、高速 IF 回路の低 EMI 化技術について述べた。ワイドレンジ
周波数に対応し、プロセスばらつきの影響を受けにくい、デジタル自動適応
型 SSCG の開発に関して述べた。本 SSCG は、VCO ゲインキャリブレーシ
ョンと Icp/C キャリブレーションを入力周波数に対して適応化することで、
適応型のバンド幅特性のみならずプロセス依存性を低減することが可能とな
った。テストチップを作成し、VCO ゲインと CP 電流の周波数適応特性とプ
ロセス独立性を確認できた。 プロセスばらつきによる特性ばらつきは従来の
1/3 に低減できた。また歪のない SSC プロファイルを実現しつつ、125-
1250MHz のワイドレンジ動作を実現し、1250Mbps 動作時のスペクトラム
ピーク低減効果 18.6dB を達成、従来比は 2.3dB 向上した。 
第 4 章では、高速 IF 回路の低電力化技術について述べた。ディスプレイの
モバイル用途向けに、適応電力型ワイドレンジトランシーバを開発した。本
トランシーバは、PVTF モニターとしてレプリカ VCO ゲインキャリブレーシ
ョンを用いた。本キャリブレーション回路で抽出されたデジタルコード
(PF_CODE)を適応型ドライバ、適応帯域型レシーバ、適応バンド幅型 PLL に
適用した。テストチップを 110nmCMOS プロセスで作成し、0.05-3.4Gbps(68
倍)の広い周波数レンジに渡って適応電力特性を確認できた。また 100Mbps
時にはキャリブレーション無しの場合と比べて 75%の電力低減効果を確認で
きた。 
以上の研究成果により、様々な高速 IF 回路の性能向上が実現した。本研
究で取り組んだ手法はデジタルリッチ化することを基本戦略としているた
め、様々なプロセス、スペックの高速 IF にも比較的容易に展開できると考
える。また本研究で開発した技術は、高速 IF の高性能化に貢献し 4K、8K
に代表されるデジタル TV 用の画像処理 LSI に搭載されており、様々なディ
スプレイアプリケーションへの展開を可能にした。 
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今後の展望 
ディスプレイ用高速 IF の分野においても 1 チャネルあたりの高速化がま
すます進展している。次世代のディスプレイ IF 規格である HDMI2.1 では 1
チャネルあたり 12Gbps が規定されている。今後、多チャンネル化と並行し
て 1 チャネルあたりを高速化し更なる高帯域化に取り組んでいく予定であ
る。 
本論文内の超ワイド周波数レンジ化に関しては主に送信側に関する研究
成果を述べた。現在受信側の超ワイド周波数レンジ化の研究に取り組んでい
る。低速時に最適なアーキテクチャ(ブラインドオーバーサンプル方式)と高
速時に最適なアーキテクチャ(フェーズインターポレート方式)を融合させて
高性能なジッタトレランス特性を得ることを目的としている。本論文への掲
載は間に合わなかったが引き続き研究を継続していく予定である。 
  また、本論文ではディスプレイ IF を中心に述べた。IoT/AI の時代はあら
ゆるモノ(系)とモノ(系)がつながる時代であり、ディスプレイのみならず
様々な機器において高速 IF は最も重要なファンクションの一つである。今
後も、モノと(系)モノ(系)を正しく、効率よく、低コストにつなぐ IF 技術や
メソッドロジーの研究を推し進め、人々の暮らしをより便利で豊かにするこ
とで、IoT/AI 時代に向けて世の中に継続的にお役立ちをしていきたい。 
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付録 
____________________________ 
ディスプレイ向け IF のジッタの種類
と観測波形およびその見積もり手法 
 
A.1 ジッタの種類 
 
本論でも触れたが、近年、表示装置の高解像度化(4K2K)に代表されるよう
に機器間、LSI 間の情報伝送量が急増し、LSI に搭載される AV 伝送用 IF も高
速化、多チャンネル化の一途をたどっている。たとえば 4K2K AV 伝送向けに
規定されている高速 IF の伝送レートは、eDP Ver1.3 では 5.4Gbps×4 チャンネ
ル、HDMI2.0 では 6Gbps ×3 チャンネルにも達する。このような高速伝送にお
いて、例えば eDP の送信端でのジッタ規格は、最小データ幅 185ps(=1/5.4Gbps)
に対して 48ps(=データ幅の 26%)と非常に小さい。本許容値内にジッタ値を抑
えないと、機器間の接続性が保障されない。しかしながら、高速化、多チャン
ネル化やプロセス微細化によるコア小面積化により、同時動作電流の増加、
電源インピーダンスの相対的な増加、パッケージ（PKG）配線の複雑化が進ん
でおり、電源変動や信号反射に起因するジッタ成分が増大しやすくなってい
る。 
従って、ジッタを LSI 設計段階で正しく見積もり抑制する取り組みが急務で
あり、本取り組みなくして次世代の 8K4K 対応や 100Gbps を超える高速デー
タ伝送実現はできない。 
  ジッタ量 Jtot は以下の式(A.1)で表される。 
 
(A.1) 
 
 
 
 rpllvtot JJJJ
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ここで Jv は電源の変動に依存ジッタ、Jpll は PLL に起因するランダム成
分ジッタ、Jr は反射に起因するジッタ成分である。α は入力基準クロックに
起因するジッタや回路自体のデューティずれや出力差動信号間の干渉に起因
するジッタである。 
 特に近年のデータ伝送の高速化や多チャンネル化によって顕在化してきた、
LSI設計段階で特に抑制すべきジッタ成分は以下のJvとJrの2種類である。 
 
① PKG 共振等の電源変動に起因するジッタ(電源起因ジッタ Jv) 
回路の超高速化、多チャンネル化に伴う同時動作電流の増加と LSI、PKG の 
高インピーダンス化により発生する。Jv は以下の式で表される。 
 
(A.2) 
 
ここで Z はチップ/パッケージ含む電源分布ネットワーク(PDN)のインピーダ
ンス(Ω)、ΔI は回路の電流変動(A)、S は回路の電圧変動に対する遅延感度
(sec/V)である。 
 
② LSI や PKG 間のインピーダンス不整合が引き起こす反射に起因するジッ
タ(反射起因ジッタ Jr) 
信号の超高速化に伴い信号反射周期と信号周期が近づいてきたことにより発
生する。 
 
本研究において現象を観測した①電源起因ジッタ Jv と②反射起因ジッタ
Jr の事例を以下に示す。 
図 A-1 は電源起因ジッタ発生時波形である。通常の PRBS と呼ばれるラン
ダムなパターン(左図)では、データの租密が均等であるためジッタは良好であ
るが、シリアル信号伝送で一般に使われる、信号極性をバランスさせるため
のコーディング (4B5B 変換)では、特定のパターン(キラーパターン)において
周期的にデータの粗密が発生し、その粗密の周波数が PKG の共振周波数と
重なり、ジッタが悪化する現象が観測された。 
SIZJv 
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図 A-1 電源起因ジッタの例 
(左：ラインダムパターン、右：キラーパターン) 
 
また図 A-2 の左図は電源起因ジッタ発生時の実測定による出力データ
(1.5Gbps)のビットインターバルの変動を示す。横軸は入力データ列のシリア
ルビット数を表しており、縦軸は理想のビットインターバル(0.0UI)からの偏
差を表している。 
 この結果からわかるようにジッタは 1.5Gbps の 30 ビット周期で発生してい
る。つまり 20ns(=667ps x 30bit)がジッタ周期である。周波数ドメインでの FFT
解析の結果を図 A-2 の右図に示す。本ケースにおいて周波数ピークは 50MHz
に観測されている。 
 
図 A-2 データアイのジッタ特性 
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50MHz の周期ノイズを調べるため、シミュレーションによってジッタの
4B5B を使ったマクロの内部ノードをモニターした。図 A-3 はデータパター
ン、内部電源ノード(1.1V)、グランドノードのシミュレーション結果を示す。 
図 A-3 を見ると分かるように、データパターンは周期的な粗密の周囲を有
している。またその周期は 20ns(=50MHz)であることが確認できる。マクロの
電源 PAD と電源ソース(1.1V)の間にパッケージモデルが無いシミュレーショ
ンの場合、内部電源ノードは約 20mV 変動で、特定周波数成分の揺れは観測
されない。しかしながら、パッケージモデルとして LCR 構造を挿入すると、
内部電源の変動は約 100mV に増大した。その変動周波数は 50MHz である。
このノイズ周波数はデータパターンの粗密周期と同じであることが確認でき
た。 
 
 
図 A-3 内部ノードのシミュレーション波形 
 
図 A-4 は反射に起因するジッタが発生した場合の波形である。信号波形に
は反射波による約 560ps 周期の振動が重畳されていることが観測できる。反
射波は減衰するので、伝送レートが遅い場合(左図)は次のデータ遷移ポイント
での反射波の影響は軽微であるが、伝送レートが速い場合(右図)、例えば
HDMI での 1080P-12bit 伝送の場合は、データ幅が 445ps であるため、前の
データ遷移による反射波が次のデータ遷移ポイントに強く影響し、ジッタを
増大してしまっている。 
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図 A-4 反射起因ジッタの例 
 
これらの事例は近年の信号の高速化によって発生、発見された事例・課題で
あり、従来はこれらのジッタ値を LSI 設計段階で確認し抑制する技術が存在
しなかった。 
本付録ではこのようなジッタ課題を設計の段階で未然に防ぐためにジッタを
正しく見積もる手法に関して述べる。電源起因ジッタを正しく見積もる手法
を A.2 節、反射起因ジッタを正しく見積もる技術を A.3 節で述べる。 
 
A.2 電源起因ジッタの高精度見積もり手法 
 
本節では、電源起因ジッタの新規見積もり手法について述べる。従来は時間
軸での信号電位変化を解析するトランジェントシミュレーションで行ってい
た電源起因ジッタの確認に対し、周波数軸でのパラメータを用いた新規見積
もり手法の構築により、電源起因ジッタを確認できるようにした。 
なお、従来の課題は以下の 2 項目であった。 
①回路コアからの情報は容量と avg/max 電流のみであったため、電流の周波
数成分に対する PKG 設計が不十分であった。 
②PKG のインピーダンス(Z)からジッタ値への換算・判定が LSI 設計最終段階
でしか実施できず、かつ時間もかかっていた(従来は回路コアと PKG による
全体トランジェントシミュレーションが必要)ため、LSI 設計初期段階からジ
ッタ値を算出できる手法確立が必要であった。 
今回、前記①、②の課題を解決すべく、電源起因ジッタを LSI 設計段階で
高精度に見積もる手法を開発した。図 A-5 に提案するフローを示す。ジッタ
値はシンプルに電源変動値と回路の電源感度を掛け合わせることで算出でき
るので、この関係を元に新規フローを検討した。今回のフローではパッケー
101 
 
ジのインピーダンス(Z)のみならず、回路の電源電流の FFT 情報(I)と、回路遅
延量の電源感度情報(S)をそれぞれ用意する。ジッタ値は式 A.2 に示すように
J=Z×I×S で表せるので、それらを掛け合わせることでジッタを算出する。算
出した値を規定値と比較し、OK/NG を判定する。NG の場合はデカップリン
グ容量値や PKG の LCR パラメータを調整する。規定値以下に納まった場合
はパラメータを決定する。このようにPKG情報と回路情報を統合することで、
精度の良い判定を可能にした。 
本フローを設計の初期段階で実施することで、後戻り工数を減らすことも可
能になる。 
 
 
 
図 A-5 電源起因ジッタの見積もり高精度化 
 
 
A.3 反射起因ジッタの高精度見積もり手法 
 
信号伝送の高速化により、PKG ボール近辺の反射の影響でジッタが悪化する
課題が発生したため、反射起因ジッタの高精度見積もり手法の構築が必要と
なった。反射は伝送路インピーダンスの不整合位置で発生する。伝送路のイ
ンピーダンスは TDR（Time Domain Reflectometry）によって観測できる。図 A-
6 に反射課題発生時の TDR(左)とアイパターン(右)の実測結果を示す。 
 
PKG情報 回路情報 回路情報
102 
 
 
 
図 A-6 反射発生時の TDR 波形(左)とアイパターン波形(右) 
 
 
図 A-7 反射起因ジッタ見積もりの高精度化 
 
TDR 波形を見るとドライバ回路(Drv)から 280ps の箇所にインピーダンス
の落ち込みがあり反射端となっている。Drv から出力された信号の反射波は、
反射ポイント往復時間後に Drv 出力信号に重なるので、データ遷移から
560ps(=280ps×2)で反射の影響が生じる。このように TDR を観測すること
で、LSI 出力端と PKG のボード実装部との間で、アイパターンで観測されて
いる 560ps の反射波が発生することが分かる。 
正確な PKG モデルを用いたシミュレーションにより、反射波の波長、振幅
を想定して、反射起因ジッタを規格内に抑制する PKG 設計が可能となるた
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め、PKG モデルの高精度化は重要である。 
取り組み内容を図 A-7 に示す。PKG のモデリングにおいて、従来は配線の
厚みやレジストの誘電率を考慮していなかったが、本研究においては、それ
らを前提として側面容量を考慮してモデル抽出を行った。この PKG モデル
を用いて TDR シミュレーションを実施し、シミュレーション結果と実測を比
較し、精度よく一致することが確認できた。シミュレーション結果を PKG 設
計にフィードバックしてインピーダンスを最適化することで、反射起因ジッ
タを抑制できる。 
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